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1 Einleitung
Die Verwendung von Stromrichterschaltungen im Elektroenergiesystem fu¨hrt zur Pro-
blematik der nichtsinusfo¨rmigen Strom- und Spannungsverla¨ufe. Diese Verzerrung der
Zeitverla¨ufe gegenu¨ber der idealen, netzfrequenten Sinusform des symmetrischen Drei-
phasensystems haben bei einem entsprechend großen Leistungsanteil von Stromrichter-
schaltungen negative Auswirkungen auf die Versorgung mit elektrischer Energie. Die
zusa¨tzliche Blindleistung durch Oberschwingungen und Unsymmetrien in Strom und
Spannung verschlechtert den Leistungsfaktor und somit den Wirkungsgrad der Ener-
gieu¨bertragung im Drehstromnetz. Außerdem kann es zur Funktionsbeeintra¨chtigung
von Anlagen, die eine bestimmte Anforderung an die Sinusfo¨rmigkeit stellen, durch
andere, Verzerrungen hervorrufende, Anlagen kommen. Diese sogenannten Stromrich-
ternetzru¨ckwirkungen sind gegenu¨ber der Verschlechterung des Leistungsfaktors meist
von ausschlaggebender Bedeutung, wenn Maßnahmen zur Reduktion der Spannungs-
bzw. Stromverzerrungen notwendig werden.
Die Verwendung von Stromrichterschaltungen hat andererseits solche großen tech-
nologischen Vorteile (Bereitstellung beliebiger Spannungssysteme, Erho¨hung des Wir-
kungsgrades), dass darauf nicht verzichtet werden kann. Vielmehr ist in Zukunft eine
weitere Zunahme von Anlagen mit leistungselektronischen Stellgliedern (wie z.B. fre-
quenzgeregelte Antriebe, Induktionserwa¨rmung, Gleichspannungsversorgung elektro-
nischer Baugruppen) und eine Abnahme der klassischen, weitestgehend verzerrungs-
freien Abnehmer zu erwarten. Dieser U¨bergangsprozess findet im gesamten Leistungs-
bereich statt, sowohl im Bereich kleiner Einzelleistungen, die aber durch millionen-
fache Stu¨ckzahl eine große Gesamtleistung ergeben (Glu¨hlampe - Energiesparlampe),
als auch sehr großer Einzelleistungen, wie zum Beispiel Gleichstrom-Lichtbogeno¨fen.
Grundsa¨tzlich bestehen zwei Mo¨glichkeiten, um sich dem Ideal des sinusfo¨rmigen
Netzstromes anzuna¨hern. Zum einen kann die netzseitige Schaltung eines Abnehmers
durch Filtermaßnahmen oder Anwendung ga¨nzlich anderer, verzerrungsarmer Schal-
tungen entsprechend angepasst werden. Ein Beispiel dafu¨r ist der Ersatz eines unge-
steuerten Diodengleichrichters durch eine gepulste Transistorschaltung. Zum anderen
kann durch externe Filtermaßnahmen eine Kompensation der Stromoberschwingun-
gen erreicht werden, wobei der Verzerrungen verursachende Abnehmer nicht vera¨ndert
wird. Es sei an dieser Stelle schon hervorgehoben, dass durch Filtermaßnahmen auch
Ru¨ckwirkungen auf den Stromrichter existieren, die mit dem Begriff Stromrichternetz-
ru¨ckwirkungen nicht unbedingt assoziiert werden.
Es gibt viele Kriterien, welche fu¨r oder gegen eine der beiden Varianten sprechen.
An dieser Stelle soll auf zwei Punkte besonders hingewiesen werden, die eine mo¨g-
lichst flexible und trotzdem kostengu¨nstige Lo¨sung fu¨r die Oberschwingungsproble-
matik erfordern. Zum einen unterliegen die Netzanschlussbedingungen (Kurzschluss-
leistung, Resonanzstellen, Vorbelastung mit Spannungsoberschwingungen) ra¨umlichen
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und zeitlichen Vera¨nderungen, so dass unter Umsta¨nden fu¨r die gleiche Anlage an
verschiedenen Aufstellungsorten andere Kompensationsmaßnahmen erforderlich sind,
die auch hinsichtlich einer A¨nderung der Netzanschlußbedingungen innerhalb der Be-
triebsdauer der Anlage funktionsfa¨hig sein mu¨ssen. Zum anderen kann ein Konflikt
zwischen Energielieferant, Netzbetreiber, Anlagenbetreiber und Anlagenlieferant hin-
sichtlich des Verursachers und des Betroffenen von Minderungen der Elektroenergie-
qualita¨t bestehen, der trotz bestehender Normen und vorhandener Richtlinien am
leichtesten und zur allseitigen Zufriedenheit durch eine pragmatische Herangehens-
weise in Form einer flexiblen und kostengu¨nstigen Kompensationsmaßnahme gelo¨st
werden kann. Dieser Punkt setzt allerdings voraus, dass eine sehr gute Vorhersagbar-
keit fu¨r die Auswirkungen einer solchen Kompensationsmaßnahme gegeben ist.
In dieser Arbeit wird ein Hybridfilter behandelt, der eine Kombination aus passivem
Filter (Saugkreis) und Aktivem Filter (als Stromquelle betriebener Pulswechselrich-
ter) darstellt. Hierbei wird die gute Regelbarkeit des Aktiven Filters mit der großen
Leistung des passiven Filters zu einer kostengu¨nstigen Lo¨sung verschmolzen. Dieser
Hybridfilter wird als Stromquelle parallel zu einer Verzerrungen verursachenden Last
angeschlossen und soll im weiteren als paralleler Hybridfilter (PHF) bezeichnet wer-
den. Der PHF ist in erster Linie zur Kompensation der Stromoberschwingungen einer
nichtlinearen Last gedacht. Durch die indirekte Regelung des Spannungsabfalls u¨ber
einer vorgeordneten Impedanz ko¨nnte aber auch die Spannungsverzerrung an einem
Netzknoten beeinflusst werden.
Es wird eine frequenzselektive Regelung vorgestellt, die es ermo¨glicht, jede einzel-
ne Oberschwingung ohne bleibende Regelabweichung selektiv zu beeinflussen, wobei
auch eine Teilkompensation einstellbar ist. Im Unterschied zu den meisten aus der Li-
teratur bekannten Regelungsprinzipien fu¨r Aktive Filter arbeitet diese Regelung nicht
im rotierenden sondern im ruhenden Koordinatensystem. Als Ein- und Ausgangsgro¨-
ßen treten statt Gleichgro¨ßen Wechselgro¨ßen auf. Die Untersuchung der Eigenschaften
dieser frequenzselektiven Regelung bildet den Hauptteil dieser Arbeit.
Parallel dazu wird die Anwendung von modernen Computerprogrammen zur re-
gelungstechnischen Behandlung von komplexen elektrischen Systemen demonstriert.
Dazu wird das Programmsystem MATLAB/Simulink benutzt. Aufgrund des umfas-
senden Funktionsumfanges und der Benutzerfreundlichkeit dieses Programmsystems
ko¨nnen analytische (z. B. Hurwitzkriterium) und numerische (z. B. Berechnung der
Polstellen) Verfahren der Regelungstheorie mit vertretbarem Aufwand und auf der Ba-
sis der regelungstechnischen Kenntnisse eines Elektroingenieurs angewendet werden.
Es ist ein nahtloser U¨bergang zwischen systemtheoretischer Beschreibung und einer
schaltungsbasierten Beschreibung des elektrischen Systems mo¨glich.
Die Arbeit gliedert sich in folgende Abschnitte. Im Kapitel 2 wird anhand eines
einleitenden Beispiels (Kompensation eines 250 kW-Gleichrichters) eine Vorstellung
der Eigenschaften des Hybridfilters gegeben, ohne schon auf die Regelung einzugehen.
Das Beispiel zeigt die Motivation fu¨r diese Arbeit und nimmt das praktische Ergebnis
der Arbeit schon vorweg.
In Kapitel 3 werden wichtige Grundlagen der passiven, aktiven und hybriden Filter
zusammengefasst. Außerdem werden fu¨r einen ungesteuerten 6-Puls-Gleichrichter die
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Auswirkungen von externen Filtermaßnahmen dargestellt.
Kapitel 4 befasst sich mit der Analyse der frequenzselektiven Regelung. Es werden
grundlegende Aussagen zur Stabilita¨t und Dynamik dieser Regelung im zeitkontinuier-
lichen und im zeitdiskreten Bereich anhand eines vereinfachten Regelkreises getroffen.
Schaltung, Parameter und Regelungsstruktur des PHF sind in Kapitel 5 zusammen-
gefasst. Außerdem werden dort die verwendeten Modelle vorgestellt. Daran schließt
sich in Kapitel 6 eine Pra¨sentation von Messergebnissen fu¨r verschiedene Betriebsbe-
dingungen an. An repra¨sentativen Stellen wird ein Vergleich mit Simulationsergebnis-
sen angeben, um die Richtigkeit der Modelle zu besta¨tigen.
Die Modellbildung erfolgte mit dem Ziel, das Gesamtsystem aus Hybridfilter und
Netz als ein lineares, zeitinvariantes System zu beschreiben. Auf der Basis dieses Mo-
dells erfolgt in Kapitel 7 eine Beurteilung der Stabilita¨t des Gesamtsystems anhand
der Polstellen der Systemmatrix im z-Bereich.
Anhang A entha¨lt Zahlenmaterial fu¨r die Nachvollziehbarkeit der Simulation und
Messungen. Im Angang B werden einige Funktionen von MATLAB/Simulink vor-
gestellt, die im Rahmen dieser Arbeit zur Anwendung gekommen sind. Sie sind als
Anregung fu¨r den interessierten Leser gedacht.
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2 Einfu¨hrendes Beispiel
Der netzgefu¨hrte, ungesteuerte Gleichrichter in Form der 6-Puls-Dioden-Bru¨ckenschal-
tung (B6D) wird als netzseitiger Stromrichter fu¨r viele Anwendungen wie z. B. ge-
regelte Antriebe, Induktionserwa¨rmung und Elektrolyse eingesetzt. Er bezieht einen
nichtsinusfo¨rmigen Strom aus dem Elektroenergieversorgungsnetz und ist somit Ver-
ursacher von Stromrichternetzru¨ckwirkungen.
Es sei ein Gleichstromabnehmer mit 250 kWWirkleistung angenommen. Dieser wird
u¨ber eine B6D-Schaltung mit je 100 µH Gla¨ttungs- und Kommutierungsinduktivita¨t
aus einem Netz mit 50 µH Netzinduktivita¨t gespeist. Die Netzinduktivita¨t entspricht
einem 1 MVA-Transformator mit 6 % Kurzschlussspannung und ca. 20 m Zuleitungs-
kabel. Die Kommutierungsinduktivita¨t entspricht etwa 5 % Spannungsabfall bei Nenn-
strom. Fu¨r alle Induktivita¨ten wird zusa¨tzlich mit einer Resistanz von 10 % gerechnet,
die allerdings aus Gru¨nden der U¨bersichtlichkeit nicht in den Abbildungen dargestellt
wird.
In Abbildung 2.1 a) ist die Ersatzschaltung fu¨r dieses Beispiel dargestellt. Unter-
halb der Schaltung sind die Zeitverla¨ufe der Netzspannung uN und des Netzstromes
iN u¨ber eine Netzperiode sowie deren Amplitudenspektren dargestellt. Der Netzstrom
entha¨lt die charakteristischen Oberschwingungen einer 6-Puls-Bru¨ckenschaltung (h =
5,7,11,13,...), außerdem bezieht der Gleichrichter 70 kvar Grundschwingungsblindlei-
stung aus dem Netz. Es sind deutlich die
”
Ru¨ckwirkungen“ des nichtsinusfo¨rmigen
Stromes auf die Netzspannung zu erkennen. Da eine sinusfo¨rmige Leerlaufspannung
angenommen wird, entstehen die Oberschwingungen in der Netzspannung durch die
Spannungsabfa¨lle der Oberschwingungsstro¨me u¨ber der Netzinduktivita¨t.
In der zweiten Anordnung (Abbildung 2.1 b) ) wird die Grundschwingungsblindlei-
stung durch einen Kondensator kompensiert. Zur Vermeidung von Parallelresonanz-
stellen im Bereich der charakteristischen Oberschwingungen muss die Kompensations-
anlage verdrosselt ausgefu¨hrt werden. Da die gewa¨hlte Resonanzfrequenz des Reihen-
schwingkreises aus einem Kondensator mit 1.2 mF und einer Drossel mit 400 µH mit
230 Hz nur knapp unterhalb der 5. Oberschwingung liegt, wirkt die Kompensations-
anlage besonders fu¨r die 5. Oberschwingungen als passiver Filter (Saugkreis). In den
Spektren von Netzspannung und -strom ist dieser Effekt deutlich sichtbar. Der Ge-
samtverzerrungsfaktor (THD) der Netzspannung sinkt von 4.4 % im unkompensierten
Fall auf 3.2 %.
Eine weitere Verringerung der Netzru¨ckwirkung des Gleichrichters wird durch eine
Kombination des passiven Filters mit einem Aktiven Filter erreicht. Wie in Abbildung
2.1 c) zu sehen, besteht der Aktive Filter aus einem Pulswechselrichter mit Gleich-
spannungskondensator der u¨ber eine Induktivita¨t von 1 mH als geregelte Stromquelle
wirkt. Durch eine stationa¨r exakte, frequenzselektive Regelung der charakteristischen
Oberschwingungen bis zur 25. Oberschwingung wird erreicht, dass fu¨r diese Frequenzen
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Abb. 2.1: Ersatzschaltbilder, Zeitverla¨ufe und Spektren von Netzspannung und Netz-
strom fu¨r: a) unkompensierte Gleichrichterlast, b) Gleichrichterlast mit passivem
Filter, c) Gleichrichterlast mit Hybridfilter
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Abb. 2.2: Vergleich des Wechselrichterstromes iWR und des Filterstromes iFc fu¨r Schal-
tung in Abbildung 2.1 c) (THD als Absolutwert angegeben)
keine Stromkomponenten im Netzstrom vorhanden sind und somit auch keine entspre-
chenden Oberschwingungen in der Netzspannung auftreten. Es wurde schon in [1] auf
die Vorteile dieser Schaltung hingewiesen. Der Wechselrichterstrom iWR betra¨gt nur
einen Teil des gesamten Filterstromes iF (siehe Abbildung 2.2).
Im Fall eines Aktiven Filters mu¨sste der Filterstrom vollsta¨ndig durch einen Puls-
wechselrichter aufgebracht werden. Fu¨r den Effektivwert des Wechselrichterstromes er-
gibt sich ein Verha¨ltnis zwischen Hybridfilter und Aktivem Filter von 1:5, wenn nur die
Oberschwingungsanteile beru¨cksichtigt werden, bzw. 1:7, wenn auch die Grundschwin-
gungsblindleistung kompensiert werden soll. Bei Verwendung von IGBTs der gleichen
Spannungsklasse mu¨sste im Fall des Aktiven Filters sogar ein Transformator mit ho¨-
herer Windungszahl auf der Netzseite eingesetzt werde, womit sich das Stromverha¨lt-
nis weiter vergro¨ßern wu¨rde. Dies zeigt einen weiteren Vorteil des Hybridkonzeptes:
der Wechselrichter wird nur mit einem Bruchteil der Grundschwingungsamplitude der
Netzspannung belastet.
Natu¨rlich sind auch Nachteile der Hybridfilterschaltung erkennbar. Aufgrund der
maximalen Strombelastbarkeit der Kondensatoren fu¨r den passiven Filter (der maxi-
male Dauerstrom liegt bei typischen Leistungskondensatoren beim doppelten Nenn-
strom) ist die Mo¨glichkeit der Oberschwingungskompensation immer mit einer be-
stimmten kapazitiven Grundschwingungsblindleistung verbunden, die auch nicht dy-
namisch geregelt werden kann sondern bestenfalls stufenweise einstellbar ist. Fu¨r die
meisten Anwendungsfa¨lle im industriellen Bereich a¨hnlich dem gezeigten Beispiel, soll-
te aber eine sinnvolle Verwendung dieser Blindleistung mo¨glich sein, anderenfalls ko¨n-
nen auch ho¨her belastbare Leistungselektronik-Kondensatoren verwendet werden.
Weiterhin ist es nicht sinnvoll, die Deckung der Verluste im Wechselrichter und
die Regelung des Gleichspannung, wie bei netzgekoppelten Pulswechselrichtern u¨b-
lich, u¨ber eine Wirkkomponente im Grundschwingungsstrom des Wechselrichters zu
realisieren. Durch die geringe Grundschwingungskomponente der Spannung am Wech-
selrichter wa¨re ein sehr großer Strom notwendig, der im Bereich des Bemessungsstro-
mes des Wechselrichters liegen kann, um die notwendige Leistung zu u¨bertragen. Eine
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Abb. 2.3: Vergleich der Laststro¨me iLa und iLc fu¨r unkompensierte und kompensierte
Schaltung entsprechend Abbildung 2.1 a) und c)
einfache Lo¨sung dieses Problems wird spa¨ter dargestellt.
Die genannten Vorteile u¨berwiegen die Nachteile, so dass ein Prototyp gebaut wurde,
der nahezu Marktreife erlangt hat und dessen Parameter dem im Beispiel verwende-
ten Hybridfilter entsprechen. Dennoch wurden als einleitendes Beispiel simulierte statt
experimentelle Ergebnisse vorgestellt. Zum einen weil ein Abnehmer mit 250 kW Lei-
stung nicht fu¨r Experimente zur Verfu¨gung stand und zum anderen weil durch einige
Vereinfachungen (z. B. Vernachla¨ssigung der vorhandenen Verzerrung der Netzspan-
nung) der Blick auf die wesentlichen Eigenschaften konzentriert werden sollte. In den
spa¨teren Kapiteln werden die hier vernachla¨ssigten Effekte beru¨cksichtigt und auch
aussagekra¨ftige Messergebnisse, wenn auch nur fu¨r Abnehmer mit wesentlich geringe-
rer Leistung, pra¨sentiert.
Es soll an dieser Stelle noch auf einen weiteren wichtigen Effekt, welcher die Filte-
rung von Oberschwingungen insgesamt betrifft, hingewiesen werden. Es besteht nicht
nur eine Ru¨ckwirkung des nichtsinusfo¨rmigen Abnehmers auf die Netzspannung nach
dem oben beschriebenen Prinzip, sondern ebenso haben die Verha¨ltnisse am Anschluss-
punkt des Abnehmers Ru¨ckwirkung auf dessen Oberschwingungsspektrum. So zeigt
Abbildung 2.3 den Vergleich der Kurvenformen und Spektren der Laststro¨me fu¨r die
Schaltungsvarianten a) und c). Es wird deutlich, dass bei einer vollsta¨ndigen Kompen-
sation der Oberschwingungen im Netzstrom die Oberschwingungen im Laststrom (iLc)
gegenu¨ber der unkompensierten Variante (iLa) zunehmen. Durch die Kompensation
der Oberschwingungen im Netzstrom wird leider auch der gla¨ttende Einfluss der Net-
zinduktivita¨t auf den Laststrom eliminiert. Wie stark ein Oberschwingungsfilter das
Spektrum einer Stromrichterlast beeinflusst, ha¨ngt von den Schaltungsparametern des
Stromrichters und der Platzierung des Filters im Netz ab. Fu¨r die B6D-Schaltung wird
der Einfluss von Kommutierung- und Gla¨ttungsinduktivita¨t und eines (bis jetzt noch
nicht betrachteten) Gla¨ttungskondensators in Abschnitt 3.4 genauer untersucht. Bei
der Auswahl und Bemessung eines Oberschwingungsfilters fu¨r eine gegebene Strom-
richterlast muss dieser Effekt gegebenenfalls durch Simulationsrechnungen beru¨cksich-
tigt werden. Es kann aus diesem Grund auch sinnvoll sein, die Oberschwingungen der
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Last nur zu einem Teil zu kompensieren. Die in dieser Arbeit vorgestellte Oberschwin-
gungsregelung des Hybridfilters ermo¨glicht es, den Kompensationsgrad zwischen 0 und
100 % frei zu wa¨hlen. Der Kompensationsgrad gibt den Teil der Oberschwingungen
des Laststromes an, der durch den Filterstrom kompensiert wird. Ein Kompensations-
grad von 100 % bedeutet vollsta¨ndige Eliminierung der Oberschwingungen aus dem
Netzstrom.
Das hier verwendete Grundprinzip der frequenzselektiven Regelung in ruhenden
Koordinaten wurde in [2] zur Regelung eines Aktiven Filters vorgeschlagen. Konzep-
te mit einer a¨hnlichen Regelungstruktur finden sich u. a. in [7], [8] und [9]. Gegen-
u¨ber herko¨mmlichen Regelungsstrategien in rotierenden Koordinaten ergibt sich eine
Verringerung des Berechnungsaufwandes. Die in dieser Arbeit untersuchte neuartige
Kombination der Hybridfilterstruktur mit der frequenzselektiven Regelung soll also
schaltungstechnisch und regelungstechnisch mit geringstem Aufwand den gro¨ßtmo¨gli-
chen Nutzen erbringen.
Die Zielstellung dieser Arbeit kann in folgenden Punkten zusammengefasst werden:
• Allgemeingu¨ltige Aussagen zu Eigenschaften der frequenzselektiven Regelung
• Optimierung der digitalen Regelalgorithmen fu¨r die Oberschwingungsregelung
• Erstellung von Hilfsmitteln, die eine praxisnahe Beurteilung des Hybridfilters im
Verbund mit dem Energieversorgungsnetz und mo¨glichen nichtlinearen Abneh-
mer erlauben
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3.1 Reihenresonanzkreis
Der Reihenresonanzkreis, dessen Schaltung in Abbildung 3.1 zu sehen ist, repra¨sen-
tiert die Ersatzschaltung sowohl fu¨r eine verdrosselte Blindleistungskompensationsan-
lage als auch fu¨r einen Saugkreis zur passiven Filterung von Oberschwingungsstro¨men.
Die Resonanzfrequenz liegt immer oberhalb der Netzfrequenz, so dass fu¨r die Grund-
schwingung kapazitive Blindleistung in das Netz gespeist wird. Im Fall der Blindlei-
stungskompensation ist ein gewisser Oberschwingungsstrom, der aufgrund einer mei-
stens vorhandenen Verzerrung der Netzspannung fließt, eine unvermeidbare Sto¨rgro¨ße,
wa¨hrend im Falle des Saugkreises gerade der Oberschwingungsstrom erwu¨nscht ist und
die entsprechende Grundschwingungsblindleistung unvermeidbar damit verbunden ist.
Der Nennstrom des Kondensators wird auf Basis der sinusfo¨rmigen Nennspannung
angegeben. Auch ohne Verzerrung in der Netzspannung kommt es im Reihenresonanz-
kreis zu einer Erho¨hung des Kondensatorstromes u¨ber den Nennwert, denn es ver-
gro¨ßert sich die Spannung u¨ber dem Kondensator um den Betrag der Spannung u¨ber
der Drossel (ohmscher Anteil vernachla¨ssigt), wie im Zeigerbild in Abbildung 3.1 zu
sehen ist. Die Oberschwingungsstro¨me fu¨hren zu einer weiteren Erho¨hung des Konden-
satorstromes. Deshalb werden fu¨r solche Anwendungen Kondensatoren mit erho¨hter
Strombelastbarkeit eingesetzt.
In der Praxis wird fu¨r Kompensationsanlagen der Verdrosselungsgrad p als Reaktanz
der Drossel bezogen auf die Reaktanz des Kondensators bei Netzfrequenz angegeben
I
U
UR
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URUL
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L
C
Abb. 3.1: Ersatzschaltung und Zeigerbild des Reihenresonanzkreises
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womit auch die Resonanzfrequenz des Reihenschwingkreises fr festgelegt ist:
p = ωNLωNC =
ω2N
ω2r
(3.1)
ωr =
1√
LC
(3.2)
fr =
50Hz√
p
(3.3)
Die Grundschwingungsblindleistung fu¨r das dreiphasige System ergibt sich zu
Q = 3U2LEωNC
1
1− p (3.4)
Mit gro¨ßerem Verdrosselungsgrad steigt die kapazitive Blindleistung.
Die Notwendigkeit der Verdrosselung einer Blindleistungskompensationsanlage in
Netzen mit Stromrichterlasten zeigt sich in Abbildung 3.2. Schaltung a) und die zu-
geho¨rige Impedanz-Frequenz-Charakteristik (IFC) zeigen die Verha¨ltnisse fu¨r den un-
verdrosselten Fall. Es entsteht eine Parallelresonanz zwischen dem Kondensator und
der Netzinduktivita¨t, im vorliegenden Beispiel mit einer Resonanzfrequenz von 650
Hz. Eine als Oberschwingungsstromquelle Ih wirkende Stromrichterlast wu¨rde mit
der 13. Oberschwingung diesen Schwingkreis anregen und zu einer hohen Verzerrung
der Netzspannung und U¨berlastung des Kondensators fu¨hren.
Die Parallelresonanz ist auch nach der Verdrosselung des Kondensators vorhan-
den, wie in der IFC zur Schaltung b) zu sehen. Sie liegt aber immer unterhalb der
Resonanzfrequenz des Reihenschwingkreises. Durch entsprechende Wahl des Verdros-
selungsgrades kann die Parallelresonanz in einen unkritischen Frequenzbereich, das
heißt in einen Bereich ohne Anregung durch Oberschwingungserzeuger unterhalb der
5. Oberschwingung, verschoben werden. Gegebenenfalls muss beachtet werden, dass
keine Rundsteuersignale gesto¨rt werden.
3.2 Aktive Filter
Der Begriff Aktive Filter umfasst auf dem Gebiet der Kompensation von Oberschwin-
gungen im Elektroenergieversorgungsnetz alle Schaltungen, welche als Hauptbestand-
teil einen selbstgefu¨hrten Stromrichter haben. Im Gegensatz dazu werden Saugkreise
nach dem im vorherigen Abschnitt beschriebenen Reihenresonanzprinzip als passive
Filter bezeichnet.
Die Mehrzahl der bekannten Aktiven Filter fu¨r Niederspannungsanwendungen (<
1 kV) basiert auf einem Pulswechselrichter mit eingepra¨gter Gleichspannung entspre-
chend Abbildung 3.3 auf der Basis von IGBT- oder MOSFET-Schaltern. Fu¨r große Lei-
stungen bzw. Anwendungen fu¨r Mittel- und Hochspannung werden kaskadierte Schal-
tungen verwendet. Außerdem werden dann GTO- oder IGCT-Schalter eingesetzt. Dort
liegt der Schwerpunkt meistens auf der Beeinflussung der Grundschwingungskompo-
nente zur Lastflussregelung (FACTS).
12
3.2 Aktive Filter
a)
Ih
LNetz
C
RNetz
0 200 400 600 800 100010
−2
10−1
100
101
Z [Ω]
f [Hz]
LNetz = 50 µH
RNetz = 1.57 mΩ
C = 1.2 mF
ZNetz
ZC
Z
a
b) Ih
R
L
C
RNetz
LNetz
0 200 400 600 800 100010
−2
10−1
100
101
Z [Ω]
f [Hz]
L = 400 µH
R = 12.56 mΩ
ZNetz
ZC+L
ZNetz||L
Zb
Abb. 3.2: Schaltung und Impedanz-Frequenz-Charakteristik fu¨r unverdrosselte und
verdrosselte Kompensation (Gesamtimpedanzverlauf Za bzw. Zb)
In Abbildung 3.4 sind die Grundschaltungen der Aktiven Filter dargestellt. Bei der
Reihenschaltung wird eine geregelte Spannung uAF zwischen Netz und Last erzeugt,
mit dem Ziel eine als Oberschwingungsspannungsquelle betrachtete Last vom Netz zu
isolieren. Im Englischen wird dafu¨r auch der Begriff harmonic isolation gebraucht.
Bei der Parallelschaltung wird eine als Oberschwingungsstromquelle betrachtete
Last kompensiert, indem die entsprechenden Stromkomponenten gegenphasig ins Netz
gespeist werden. Der Spannungswechselrichter wird dafu¨r mit einer Koppelinduktivita¨t
als geregelte Stromquelle iAF betrieben.
Die Kombination von Reihen- und Parallelschaltung mit gemeinsamem Zwischen-
kreis ist in der Literatur unter der Bezeichnung UPQC (Unified Power Quality Con-
ditioner) bekannt [4].
Auf Basis dieser Grundschaltungen sind eine Vielzahl von Anwendungen in der
Literatur beschrieben. In der folgenden U¨bersicht sind Unterscheidungsmerkmale zu-
sammengefaßt [3], [6]:
• Schaltung
– Einphasig, 3-Leiter-, 4-Leiter-Netz
– nur Neutralleiterkompensation
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– Kaskadierung der Halbleiterschalter
– Hybridschaltung (wird im folgenden Abschnitt behandelt)
• Regelverfahren
– Rotierendes Koordinatensystem (dq-Transformation)
– PQ-Theorie (instantaneous reactive power) nach Akagi [18]
– Frequenzselektive Regelung (Gegenstand dieser Arbeit)
– Fourier-Analyse
– erga¨nzende adaptive Verfahren
• Referenzwert
– Laststrom
– Netzstrom
– Netzspannung
• Modulator des PWR [5]
– Sinus-Dreieck-Pulsweitenmodulation (Unterschwingungsverfahren)
– Hystereseverfahren
– Raumzeigermodulation
• Einbeziehung von Energiespeichern
– Supraleitende Spule (SMES)
– Supercap (EDLC)
– Schwungrad
• Systemoptimierung
– Parallel-AF und ungesteuerter Gleichrichterlast mit gemeinsamem
Zwischenkreiskondensator
– Kombination aus Reihen-AF und Saugkreis
Abb. 3.3: Grundschaltung des Pulswechselrichters mit Gleichspannungskondensator
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Abb. 3.4: Grundschaltungen Aktive Filter
3.3 Hybridfilter
Die Kombination eines Aktiven Filters mit einem oder mehreren passiven Elementen
(L oder C) wird als Hybridfilter bezeichnet. Es ergibt sich ein Kostenvorteil, wenn fu¨r
die gleiche Kompensationsleistung die Bemessungsleistung des teuren Wechselrichters
reduziert und durch billigere passive Komponenten ersetzt werden kann. Trotzdem
bleiben die Vorteile des Aktiven Filter (gute Regelbarkeit, exakte Filterfunktion, Un-
abha¨ngigkeit von Parametera¨nderungen) erhalten.
Die Reaktanz einer Kapazita¨t ist bekanntlich fu¨r die Grundschwingung am ho¨ch-
sten und nimmt fu¨r die Oberschwingungen mit steigender Frequenz ab, die Reaktanz
einer Induktivita¨t nimmt dagegen mit steigender Frequenz zu. Ausgehend von die-
ser U¨berlegung ko¨nnen verschiedene Hybridschaltungen von den Grundschaltungen
der AF abgeleitet werden. Eine vollsta¨ndige U¨bersicht und Bewertung der einzelnen
Schaltungen ist in [19] zu finden. In Abbildung 3.5 sind die Varianten mit dem gro¨ß-
ten Potential zur Reduzierung der Bemessungsgro¨ßen des AF dargestellt, die durch
Hinzufu¨gen von einer Induktivita¨t und einer Kapazita¨t entstehen.
Die Schaltungen a) und b) sind fu¨r Lasten, die am besten dem Oberschwingungs-
stromquellenmodell entsprechen (current stiff loads, z. B. B6D-Schaltung mit Gla¨t-
tungsinduktivita¨t), geeignet. In Schaltung a) wirken Induktivita¨t und AF als Ober-
schwingungsisolation zwischen Netz und Last, wobei der gro¨ßte Teil des Grundschwin-
gungsstromes durch die Induktivita¨t fließt und somit der AF im Gegensatz zur AF-
Reihenschaltung mit einem wesentlich kleinere Strom belastet wird. Durch den Kon-
densator werden nur die Oberschwingungsstro¨me der Last kompensiert, eine vorhande-
ne Verzerrung der Netzspannung wirkt sich nicht aus. Die Belastung des Kondensators
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Abb. 3.5: Schaltungsvarianten fu¨r Hybridfilter
kann aber nicht durch den aktiven Teil begrenzt werden. Dieser Nachteil besteht bei
Schaltung b) nicht, allerdings gibt es hier auch keine Oberschwingungsisolation zwi-
schen Netz und Last. Die notwendige Bemessungsleistung des AF ist gering, weil der
Kondensator den gro¨ßten Teil der Grundschwingungsspannung aufnimmt und der zu-
geho¨rige Grundschwingungsstrom vollsta¨ndig durch die Induktivita¨t fließt. Da Schal-
tung b) eine reine Parallelschaltung bezogen auf den Netzanschluss ist, vereinfacht
sie die Betriebsfu¨hrung und ist besonders fu¨r die Nachru¨stung und Erweiterung von
Anlagen geeignet. Diesem Schaltungsprinzip entspricht auch der in dieser Arbeit be-
schriebene Hybridfilter.
Die Schaltungen c) und d) eignen sich zur Kompensation von Lasten, die am besten
mit einem Oberschwinungsspannungsquellenmodell beschrieben werden (voltage stiff
loads, B6D-Schaltung mit Gla¨ttungskondensator). Schaltung c) erreicht eine vollsta¨n-
dige Oberschwingungsisolation zwischen Netz und Last. Die erforderlichen Spannun-
gen u¨ber dem Gesamtfilter werden durch entsprechende Oberschwingungsstro¨me, die
nur innerhalb des Filters fließen, erzeugt. Der Netz- und Laststrom ist trotzdem si-
nusfo¨rmig, wie die Simulationsergebnisse im na¨chsten Abschnitt zeigen. In Schaltung
d) sorgt die Induktivita¨t fu¨r eine bestimmte Oberschwingungsisolation, die geringen
Oberschwingungsstro¨me werden durch den Parallelpfad aus AF und C kompensiert.
Zwischen den Schaltungen a) und d) sowie zwischen b) und c) ist ein Dualismus
erkennbar, indem durch Vertauschen von Reihen- und Parallelschaltung sowie von L
und C sich die jeweils komplementa¨re Schaltung ergibt.
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Bezugsleistung dreiphasig [kVA] SB 100 250 500
Bezugsspannung [V] UB 400 400 400
Bezugsstrom [A] IB =
SB√
3UB
144 360 720
Bezugsimpedanz [Ω] ZB =
U2B
SB
1.6 0.64 0.32
Bezugsinduktivita¨t [mH] LB =
ZB
ω
5 2 1
Bezugsadmittanz [S] YB =
1
ZB
0.625 1.5625 3.125
Bezugskapazita¨t [mF] CB =
YB
ω
2 5 10
Tabelle 3.1: Bezugsgro¨ßen
3.4 B6D-Schaltung als Last
Die Kurvenform des Netzstromes einer B6D-Schaltung ist von der Auslegung der pas-
siven Schaltungselemente abha¨ngig. Wie bereits im einfu¨hrenden Beispiel erwa¨hnt,
wird die Kurvenform außerdem durch Maßnahmen zur Oberschwingungskompensati-
on beeinflusst. In diesem Abschnitt sollen diese Effekte bewertet werden.
Die Angaben der Schaltungsparameter und der elektrischen Gro¨ßen erfolgt als bezo-
gene Gro¨ßen. Das Bezugssystem wird durch zwei elektrische Gro¨ßen definiert, u¨blicher-
weise werden Leistung und Spannung vorgegeben. Alle anderen Bezugsgro¨ßen ko¨nnen
daraus abgeleitet werden. In Tabelle 3.1 sind fu¨r Bezugsspannung 400 V und fu¨r drei
verschiedene Bezugsleistungen die anderen Bezugsgro¨ßen aufgefu¨hrt. Die bezogenen
Gro¨ßen werden aus dem Quotient aus realer Gro¨ße und Bezugsgro¨ße ermittelt. Sie
sind einheitenlos und werden mit kleinen Buchstaben gekennzeichnet. Eine prozentua-
le Angabe ist auch u¨blich. Zum Beispiel ergibt sich bei einer Bezugsleistung von 250
kVA fu¨r eine 1 %-Reaktanz x = 0.01 eine reale Induktivita¨t von einem Hunderstel der
Bezugsinduktivita¨t also 20 µH, eine 100 %-Konduktanz y = 1 entspricht im gleichen
Bezugssystem einer Kapazita¨t von 5 mF.
Es werden Simulationsrechnungen mit dreiphasigen Modellen, die mit dem Pro-
gramm MATLAB/Simulink durchgefu¨hrt wurden, ausgewertet. Abbildung 3.6 zeigt
einphasige Prinzipschaltungen der Modelle, fu¨r die genaue Beschreibung der Modelle
wird auf Kapitel 5.3 verwiesen. Als Gleichstromlast wird eine geregelte Strom- bzw.
Spannungsquelle verwendet, die eine mittlere Wirkleistung von pd = 1 realisiert, damit
eine Vergleichbarkeit der Kurvenformen gegeben ist. Die Netz-, Kommutierungs- und
Gleichstrominduktivita¨ten (xn, xk, xd) werden durch eine Resistanz von jeweils einem
Zehntel der Reaktanz in Reihenschaltung erga¨nzt. Der Regelungsblock Gh realisiert ei-
ne ideale frequenzselektive Regelung fu¨r die charakteristischen Oberschwingungen bis
zur 25. Oberschwingung ohne bleibende Regelabweichung im stationa¨ren Zustand. Die
Reglerausga¨nge werden als ideale Strom- oder Spannungsquelle in das Netz eingepra¨gt.
In Schaltungen a) wird die Oberschwingungskompensation durch ein Aktives Filter
in Parallelschaltung zur B6D-Last untersucht, wobei die Belastung der B6D-Bru¨cke
durch eine Gegenspannung in Reihenschaltung mit einer Gleichstrominduktivita¨t rea-
lisiert wird. Fu¨r eine Netzinduktivita¨t von 2 % und verschiedene Kommutierungs- und
Gleichstrominduktivita¨tswerte ist eine Halbwelle des Laststromes iL fu¨r den unkom-
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Abb. 3.6: Varianten der OS-Regelung fu¨r B6D-Schaltung mit unterschiedlichen Gleich-
strombelastungen (a,b) und unterschiedlicher Kompensationsart(c)
pensierten Zustand (iN = iL) und den kompensierten Zustand (iN entha¨lt nur noch
Grundschwingung) in Abbildung 3.7 dargestellt.
Die Laststro¨me im unkompensierten Zustand zeigen den bekannten Zusammenhang:
je kleiner die Induktivita¨ten insgesamt sind, umso gro¨ßer wird die Verzerrung des
Stromes. Diese Tendenz gilt auch fu¨r den kompensierten Zustand, die Verzerrungen
vergro¨ßern sich aber gegenu¨ber dem unkompensierten Zustand. Die Ursache besteht
darin, dass die Netzinduktivita¨t im kompensierten Zustand nicht mehr zur Gla¨ttung
des Stromes beitra¨gt. Demzufolge sind die Unterschiede zwischen den Stromformen
dort am gro¨ßten, wo Kommutierungs- und Gleichstrominduktivita¨t klein im Vergleich
zur Netzinduktivita¨t sind. Im gezeigten Beispiel betrifft dies Variante a) mit xd =
0.005 und xk = 0.005. In Abbildung 3.8 sind die Laststromspektren dieser Varian-
te gegenu¨bergestellt. Mit Ausnahme der 5. Oberschwingung sind alle Amplituden im
Spektrum des Laststromes mit Kompensation etwa doppelt so groß wie im Spektrum
ohne Kompensation. Fu¨r die 5. Oberschwingung ist der Faktor etwa 1.5. Diese Erho¨-
hung der Stromverzerrung durch die Kompensation zeigt sich auch in der Welligkeit
des Gleichstromes und der Momentanleistung (siehe Abbildung 3.9). Da der Strom
durch die Kompensation sogar in den Lu¨ckbereich kommt, ist hier eine Kompensati-
on durch ein paralleles Aktives Filter fu¨r die meisten technologischen Anwendungen
nicht sinnvoll. Hier sollte zuerst durch Vergro¨ßerung der Kommutierungs- oder Gleich-
strominduktivita¨ten eine Verbesserung der Netzru¨ckwirkungen bewirkt werden. Wenn
dies nicht ausreicht, ko¨nnen mit einem zusa¨tzlichen parallelen Aktiven Filter, der dann
auch kleiner ist, die restlichen Oberschwingungen kompensiert werden.
Im umgekehrten Fall, wenn Kommutierungs- und Gleichstrominduktivita¨t bzw. die
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Abb. 3.7: Vergleich einer Halbperiode des Laststromes iL ohne und mit Ober-
schwingungskompensation durch parallelen Aktiven Filter fu¨r B6D-Schaltung mit
Gleichstrominduktivita¨t nach Abbildung 3.6 a)
Summe dieser beiden Induktivita¨ten gro¨ßer als die Netzinduktivita¨t sind, sind die
Unterscheide im Laststrom zwischen kompensiertem und unkompensierten Fall nur
gering. Bei diesen Reaktanzverha¨ltnissen entspricht die B6D-Schaltung sehr gut einem
Stromquellenmodell. Eine Kompensation durch ein paralleles AF ist dann optimal. Fu¨r
den Fall, dass alle Induktivita¨ten etwa gleich groß sind und im Bereich von mindestens
2 % liegen, erscheint eine Kompensation der Oberschwingungsstro¨me noch sinnvoll. In
der Praxis sollte nach Mo¨glichkeit die Induktivita¨t eines Zuleitungskabels ausgenutzt
werden, also die Oberschwingungskompensation nicht direkt an der Last sondern am
Abgang des Kabels erfolgen.
Wenn statt einer Gla¨ttungsinduktivita¨t ein Gla¨ttungskondensator mit der bezogen-
den Kpazita¨t yd im Gleichstromkreis eingesetzt wird (Abbildung 3.6 b)), ergibt sich
eine etwas andere Stromform. Wie in Abbildung 3.10 zu sehen ist, ist die Wirkung
der Netz- und Kommutierungsinduktivita¨t die gleiche wie im Fall mit Gleichstromin-
duktivita¨t. Eine Vergro¨ßerung des Kondensators reduziert die Stromverzerrung eben-
falls. Die Vera¨nderung der Laststromform durch die Oberschwingungskompensation ist
deutlich zu sehen. Im schlimmsten Fall (Variante a)) treten sogar zusa¨tzliche Schalt-
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Abb. 3.8: Laststrom iL fu¨r Variante a) in Abbildung 3.7 mit xd = 0.005, xn = 0.02,
xk = 0.005
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Abb. 3.9: Gleichstrom, Gleichspannung und Leistung fu¨r Variante a) in Abb. 3.7 mit
xd = 0.005, xn = 0.02, xk = 0.005
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Abb. 3.10: Vergleich einer Halbperiode des Laststromes iL ohne und mit Ober-
schwingungskompensation durch parallelen Aktiven Filter fu¨r B6D-Schaltung mit
Gleichspannungskondensator nach Abbildung 3.6 b)
vorga¨nge wa¨hrend einer Halbperiode auf. Entsprechend groß ist auch die Erho¨hung
der Oberschwingungen im Laststrom (siehe Abbildung 3.11).
Die Welligkeit des Momentanleistungsverlaufes ist insgesamt gegenu¨ber den Varian-
ten mit Gleichstrominduktivita¨t und Spannungsquelle deutlich geringer. Allerdings ist
die Strombelastung des Kondensators insbesondere fu¨r kleine Kapazita¨tswerte relativ
hoch. Fu¨r Variante a) ist der Effektivwert des Kondensatorstromes nur etwas geringer
als der Laststrom (Verleich Abbildung 3.11 und Abbildung 3.13: ohne AF iL = 0.59
iyd = 0.51, mit AF iL = 0.65 iyd = 0.60).
Eine vo¨llige A¨nderung der Kurvenformen auf Wechsel- und auf Gleichstromseite
ergibt sich durch den Einsatz eines Aktiven Filters in Reihenschaltung zur B6D-
Schaltung (Abbildung 3.6 c)). Es soll an einem Beispiel (Schaltungsparameter ent-
sprechen den Werten von Variante a): yd = 0.5, xn = 0.02, xk = 0.005) die Unter-
schiede zum Parallelfilter verdeutlicht werden. In Abbildung 3.14 ist zu sehen, dass der
Netzstrom, der identisch mit dem Laststrom ist, sinusfo¨rmig verla¨uft. Hingegen ist die
Spannung an der Last stufenfo¨rmig und die Spannung, die der Aktive Filter aufbringen
muss, zeigt die Differenz zum vollsta¨ndigen Sinus der Netzspannung. Die stufenfo¨rmi-
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Abb. 3.11: Laststrom iL fu¨r Variante a) in Abbildung 3.10 mit yd = 0.5, xn = 0.02,
xk = 0.005
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Abb. 3.12: Gleichstrom, Gleichspannung und Leistung fu¨r Variante a) in Abbildung
3.10 mit yd = 0.5, xn = 0.02, xk = 0.005
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Abb. 3.13: Kondensatorstrom iyd fu¨r Variante a) in Abbildung 3.10 mit yd = 0.5, xn
= 0.02, xk = 0.005
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Abb. 3.14: Zeitverla¨ufe fu¨r Reihenschaltung-AF mit B6D-Schaltung nach Abbildung
3.6 c)
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Abb. 3.15: Kondensatorstrom iyd fu¨r Reihenschaltung-AF mit B6D-Schaltung
ge Eingangsspannung an der B6D-Schaltung bewirkt eine sehr kleine Welligkeit der
Gleichspannung, die Sinusform des Eingangsstromes bewirkt ebenso eine geringe Wel-
ligkeit des Gleichstromes, so dass trotz glattem Verlauf der Momentanleistung nur ein
sehr kleiner Kondensatorstrom fließt (in diesem Beispiel ein Zwanzigstel des Wertes
ohne Aktiven Filter). Aus dem Blickwinkel der Gleichstromlast hat die Kombination
aus Aktivem Filter in Reihenschaltung mit einer B6D-Schaltung bedeutende Vorteile.
Von Nachteil ist, dass der gesamte Laststrom durch den Aktiven Filter fließt. Fu¨r eine
genau abgestimmte Lo¨sung aus Gleichrichter und Aktivem Filter fu¨r eine bestimm-
te Last kann diese Variante vorzuziehen sein. Ein paralleles Filter ist in Aufbau und
Betriebsfu¨hrung einfacher und flexibler einsetzbar, da es dem grundsa¨tzlichen Prinzip
der
”
unendlichen“ Erweiterbarkeit von elektrischen Anlagen durch Parallelschaltung
entspricht.
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Die Werte der Grundschwingungsblindleistung liegen fu¨r fast alle berechneten Vari-
anten im Bereich von 0.2 und die Oberschwingungskompensation wirkt sich nur gering
aus, mit Ausnahme der Varianten a) bis c) (kleine Kommutierungsinduktivita¨t) fu¨r die
B6D-Schaltung mit Gleichstromkondensator. Eine Erho¨hung der Kommutierungsin-
duktivita¨t bewirkt eine Erho¨hung der Grundschwingungsblindleistung, eine Erho¨hung
der Gleichstrominduktivita¨t eine Verringerung, wobei diese A¨nderungen nur etwa 0.01
fu¨r die untersuchten Induktivita¨tsa¨nderungen (0.005, 0.02, 0.04) betragen.
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Bei jeder regelungstechnischen Aufgabe bestehen nach [10] drei Grundforderungen:
1. Der geschlossene Kreis muss stabil sein.
2. Fu¨r vorgegebene Klassen von Fu¨hrungs- und Sto¨rsignalen soll die Regelgro¨ße
der Fu¨hrungsgro¨ße asymptotisch folgen.
3. Der dynamische Zusammenhang zwischen der Fu¨hrungsgro¨ße bzw. der Sto¨rgro¨ße
und der Regelgro¨ße soll vorgegebene Gu¨teforderungen erfu¨llen.
Fu¨r einen Standardregelkreis in der
”
klassischen“ Regelungstechnik kann bekannt-
lich durch ein integrierendes Verhalten der U¨bertragungsfunktion der offenen Kette
G0 erreicht werden, dass fu¨r sprungfo¨rmige Fu¨hrungs- und Sto¨rsignale keine bleiben-
de Regelabweichung auftritt. Integrales Verhalten bedeutet, dass G0 mindestens eine
Polstelle bei s = 0 hat.
Der Unterschied der frequenzselektiven Regelung zur
”
klassischen“ Regelungstech-
nik liegt in der Signalform. Anstatt der sprungfo¨rmigen Fu¨hrungs- bzw. Sto¨rsignale
mu¨ssen nun Signale, die aus einer oder mehreren u¨berlagerten Sinusschwingungen
mit diskreten Frequenzen bestehen, zur Modellierung der realen Signale verwendet
werden. Bezogen auf die Oberschwingungsproblematik im Netz sind dies die charak-
teristischen Oberschwingungen der Netzgrundschwingung, die durch die Verwendung
von Stromrichterschaltungen entstehen. Statt Gleichgro¨ßen treten also Wechselgro¨ßen
im Regelkreis auf.
Auch fu¨r diese Wechselgro¨ßen soll die Forderung nach vollsta¨ndiger Sto¨rkompen-
sation bzw. Sollwertfolge gestellt werden. In Abschnitt 4.1 wird gezeigt, dass diese
Forderung durch Anwendung der Tiefpass-Bandpass-Transformation auf die U¨bertra-
gungsfunktion eines Gleichgro¨ßenreglers Ggl erfu¨llt werden kann. Im Ergebnis dieser
Transformation erha¨lt man die U¨bertragungsfunktion des a¨quivalenten Wechselgro¨-
ßenreglers Gwe.
Im darauf folgenden Abschnitt werden grundlegende Aussagen u¨ber Stabilita¨t und
Dynamik der frequenzselektiven Regelung anhand eines einfachen Regelkreises im kon-
tinuierlichen Zeitbereich abgeleitet. Als Modell der Regelstrecke wird ein schwingungs-
fa¨higes PT2-Glied angenommen.
Zur Realisierung der digitalen Regelung wird ein zeitdiskretes A¨quivalent der zeit-
kontinuierlichen U¨bertragungsfunktion des Reglers angewendet. Hierfu¨r werden im
Abschnitt 4.3 verschiedene Verfahren untersucht. Im Unterschied zu einem direkten
Entwurfsansatz im zeitdiskreten Bereich ko¨nnen so die Erkenntnisse bezu¨glich Stabi-
lita¨t und Dynamik aus dem zeitkontinuierlichen Bereich einfach in den zeitdiskreten
Bereich u¨bertragen und erweitert werden. Insbesondere erfolgt die Untersuchung der
Stabilita¨t, wenn der Regelkreis um eine Totzeit erweitert wird.
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Abb. 4.1: Vorgehen zur Ermittlung der Filterfunktion eines frequenzselektiven Reglers
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Abb. 4.2: Gleichgro¨ßenregler mit Amplitudenmodulation und Wechselgro¨ßenregler
Im Abschnitt 4.5 werden zeitdiskrete U¨bertragungsfunktionen fu¨r Bandpass und
Bandsperre 1. Ordnung hergeleitet. Im letzten Abschnitt des Kapitels werden noch
einige Hinweise zur praktischen Realisierung der zeitdiskreten U¨bertragungfunktionen
als IIR-Filter mit einem digitalen Signalprozessor gegeben. In Abbildung 4.1 sind die
einzelnen Schritte zur Realisierung der frequenzselektiven Regelung zusammengefasst.
4.1 Tiefpass-Bandpass-Transformation
Um die Amplitude einer einfrequenten Wechselgro¨ße zu regeln (bzw. zur selektiven
Regelung einer Frequenzkomponente einer Wechselgro¨ße) wird ein Gleichgro¨ßenregler
mit der U¨bertragungsfunktionGgl(s) verwendet und zwischen Regler und Regelstrecke
GS(s) ein Modulator und in die Ru¨ckfu¨hrung der Regelgro¨ße ein Demodulator geschal-
tet. Die Frequenz der zu regelnden Wechselgro¨ße ist die Modulationsfrequenz. Es soll
nun ein Wechselgro¨ßenregler mit der U¨bertragungsfunktion Gwe(s) angenommen wer-
den, welcher ohne Modulator und Demodulator ein zur Amplitudenmodulation iden-
tisches Zeitverhalten der Regelgro¨ße bewirkt. In Abbildung 4.2 sind beide Regelkreise
gegenu¨bergestellt. Durch das Weglassen der Modulation und Demodulation kann der
Berechnungsaufwand reduziert werden (sofern der Aufwand des Wechselgro¨ßenreglers
kleiner als der Gesamtaufwand fu¨r Gleichgro¨ßenregler, Modulator und Demodulator
ist). Regelabweichung e, Stellgro¨ße u und Regelgro¨ße y bei Verwendung des Gleichgro¨-
ßenreglers mit Amplitudenmodulation beschreiben die Hu¨llkurven der entsprechenden
Signale im Regelkreis mit dem Wechselgro¨ßenregler. Ein Beispiel ist in Abbildung 4.3
zu sehen.
Im weiteren wird die Regelung vonWechselgro¨ßen in einem allgemeinen dreiphasigen
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Abb. 4.3: Vergleich der Signale von Gleich- und Wechselgro¨ßenregler
System untersucht. Die Anwendungsmo¨glichkeiten beschra¨nken sich nicht auf den Be-
reich der Aktiven Filter, sondern bestehen allgemein in der Regelung von Stromrichtern
mit unterschiedlichen Lasten (Motor, Netz). Das Prinzip der Amplituden-Modulation
und -Demodulation wird im Dreiphasensystem mittels der dq-Transformation (auch:
Park-Transformation) umgesetzt und ist eine weitverbreitete Technik.
In Abbildung 4.4 a) ist ein allgemeiner Regelkreis fu¨r das Mitsystem mit den Gleich-
gro¨ßenreglern Ggl dargestellt. Die Transformation der Gro¨ßen erfolgt zuerst von den
natu¨rlichen Koordinaten in die αβ-Koordinaten (ruhendes Koordinatensystem) und
in einem zweiten Schritt in die dq-Koordinaten (mit Modulationskreisfrequenz ωm in
mathematisch positiver Richtung umlaufendes Koordinatensystem). Die Vorschriften
fu¨r die Transformation und Ru¨cktransformation sind in den Gleichungen 4.1 bis 4.4
angegeben. Zur Vereinfachung wird von nullsystemfreien Wechselgro¨ßen ausgegangen,
d. h. es gilt Gl. 4.5. Außerdem wird angesetzt, dass keine Kopplung zwischen d- und q-
Komponenten durch die Gleichgro¨ßenregler erfolgt. In den dq-Transformationsblo¨cken
ist eine solche Kopplung aber vorhanden.
In Abbildung 4.4 b) ist die Regelung des Gegensystems dargestellt, das heißt die
Gleichgro¨ßenregler arbeiten in einem Koordinatensystem, welches mit Modulations-
kreisfrequenz ωm in mathematisch negativer Richtung umla¨uft. Dafu¨r werden die dq-
Transformationsblo¨cke gegenu¨ber Abbildung 4.4 a) einfach vertauscht.
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Die Demodulation der Regelgro¨ße y wird entfernt, indem die Transformationsblo¨cke
in den Ru¨ckfu¨hrungen u¨ber die Summierstelle zur Berechnung der Regelabweichung
geschoben werden (Abbildung 4.4c)). Außerdem wird eine Parallelschaltung der Regler
fu¨r Mit- und Gegensystem vorgenommen. Als Sollwerte sind nun auch Wechselgro¨ßen
notwendig. Liegen die Sollwerte in dq-Koordinaten vor, so sind sie mit der entspre-
chenden Transformationsmatrix in Wechselgro¨ßen umzuformen.
Die gesuchte U¨bertragungsfunktion des Wechselgro¨ßenreglers Gwe kann durch die
Zusammenfassung der markierten Blo¨cke bestimmt werden (Abbildung 4.4 d) ). Es ist
dabei zu beachten, dass die Koordinatentransformationsmatrizen Multiplikationen im
Zeitbereich bedeuten, wa¨hrend die U¨bertragungsfunktion des Reglers eine Multipli-
kation im Frequenzbereich (Bildbereich der Laplacetransformation) darstellt. Es soll
nun eine einheitliche Darstellung im Frequenzbereich ermittelt werden.
Die Laplacetransformierte des Produktes einer beliebigen Zeitfunktion f(t) mit einer
Kosinusschwingung kann unter Anwendung des Da¨mpfungssatzes der Laplacetransfor-
mation
Le−τtf(t)	 = F (s+ τ) (4.6)
durch folgende Gleichung beschrieben werden
L{f(t) cosωt} = L

f(t)
1
2

ejωt + e−jωt


=
1
2
(F (s− jω) + F (s+ jω)) (4.7)
Fu¨r die Multiplikation mit einer Sinusschwingung ergibt sich
L{f(t) sinωt} = L

f(t)
1
2j

ejωt − e−jωt


=
1
2j
(F (s− jω)− F (s+ jω)) (4.8)
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Abb. 4.4: a) Regelkreis fu¨r Mitsystem mit Gleichgro¨ßenreglern im dq-
Koordinatensystem, b) Regelkreis fu¨r Gegensystem mit Gleichgro¨ßenreglern
im dq-Koordinatensystem, c) Regelkreis fu¨r Mit- und Gegenssystem (Verschieben
der dq-Transformation u¨ber die Summierstelle), d) Regelkreis mit a¨quivalenten
Wechselgro¨ßenreglern im αβ-Koordinatensystem
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Fu¨r die dq-Transformation der Regelabweichung im Mitsystem gilt im Zeitbereich
ed1(t) = eα(t) cosωmt+ eβ(t) sinωmt (4.9)
eq1(t) = −eα(t) sinωmt+ eβ(t) cosωmt (4.10)
Durch Anwendung der Beziehung in (4.7) und (4.8) ergibt sich daraus im Frequenz-
bereich
Ed1(s) =
1
2
[Eα(s− jωm) + Eα(s+ jωm)]
+
1
2j
[Eβ(s− jωm)− Eβ(s+ jωm)] (4.11)
Eq1(s) = − 1
2j
[Eα(s− jωm)− Eα(s+ jωm)]
+
1
2
[Eβ(s− jωm) + Eβ(s+ jωm)] (4.12)
Fu¨r die dq-Ru¨cktransformation der Stellgro¨ße im Mitsystem gilt im Zeitbereich
uα1(t) = ud1(t) cosωmt− uq1(t) sinωmt (4.13)
uβ1(t) = ud1(t) sinωmt+ uq1(t) cosωmt (4.14)
und im Frequenzbereich
Uα1(s) =
1
2
[Ud1(s− jωm) + Ud1(s+ jωm)]
− 1
2j
[Uq1(s− jωm)− Uq1(s+ jωm)] (4.15)
Uβ1(s) =
1
2j
[Ud1(s− jωm)− Ud1(s+ jωm)]
+
1
2
[Uq1(s− jωm) + Uq1(s+ jωm)] (4.16)
Mit Anwendung des einfachen Zusammenhanges zwischen Regelabweichung und Stell-
gro¨ße im Frequenzbereich in dq-Koordinaten
Ud1(s) = Ed1(s)Ggl(s) (4.17)
Uq1(s) = Eq1(s)Ggl(s) (4.18)
ergibt sich fu¨r diesen Zusammenhang in αβ-Koordinaten folgende ausfu¨hrliche Form
fu¨r die α-Komponente
Uα1(s) =
1
2
Ggl(s− jωm)

1
2
Eα(s− 2jωm) + 1
2
Eα(s) +
1
2j
Eβ(s− 2jωm)− 1
2j
Eβ(s)

+
1
2
Ggl(s+ jωm)

1
2
Eα(s) +
1
2
Eα(s+ 2jωm) +
1
2j
Eβ(s)− 1
2j
Eβ(s+ 2jωm)

30
4.1 Tiefpass-Bandpass-Transformation
+
1
2
Ggl(s− jωm)

−1
2
Eα(s− 2jωm) + 1
2
Eα(s)− 1
2j
Eβ(s− 2jωm)− 1
2j
Eβ(s)

+
1
2
Ggl(s+ jωm)

1
2
Eα(s)− 1
2
Eα(s+ 2jωm) +
1
2j
Eβ(s) +
1
2j
Eβ(s+ 2jωm)

(4.19)
Die zusammengefasste Form fu¨r beide Komponenten lautet
Uα1(s) =
1
2
Ggl(s− jωm) [Eα(s) + jEβ(s)]
+
1
2
Ggl(s+ jωm) [Eα(s)− jEβ(s)] (4.20)
Uβ1(s) =
1
2
Ggl(s− jωm) [−jEα(s) + Eβ(s)]
+
1
2
Ggl(s+ jωm) [jEα(s) + Eβ(s)] (4.21)
Bei analogem Vorgehen fu¨r das Gegensystem erha¨lt man
Uα2(s) =
1
2
Ggl(s− jωm) [Eα(s)− jEβ(s)]
+
1
2
Ggl(s+ jωm) [Eα(s) + jEβ(s)] (4.22)
Uβ2(s) =
1
2
Ggl(s− jωm) [jEα(s) + Eβ(s)]
+
1
2
Ggl(s+ jωm) [−jEα(s) + Eβ(s)] (4.23)
Fu¨r die Parallelschaltung der Regelungen von Mit- und Gegensystem ergibt sich somit
Uα(s) = Uα1(s) + Uα2(s)
= [Ggl(s− jωm) +Ggl(s+ jωm)]Eα(s) (4.24)
Uβ(s) = Uβ1(s) + Uβ2(s)
= [Ggl(s− jωm) +Ggl(s+ jωm)]Eβ(s) (4.25)
In [20] wird gezeigt, dass durch die Tiefpass-Bandpass-Transformation einer U¨ber-
tragungsfunktion, die die Hu¨llkurve einer Wechselgro¨ße beschreibt (Gleichgro¨ßenu¨ber-
tragungsfunktion), eine U¨bertragungsfunktion fu¨r die Wechselgro¨ße selbst am besten
approximiert wird. Dies gilt fu¨r Gleichgro¨ßenu¨bertragungsfunktionen mit einfachen,
mehrfachen oder konjugiert komplexen Polstellen.
Die Vorschrift der Tiefpass-Bandpass-Transformation lautet
s⇒ s
2 + ω2m
2s
(4.26)
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so dass fu¨r die U¨bertragungsfunktion des Wechselgro¨ßenreglers geschrieben werden
kann
Gwe(s) = Ggl

s2 + ω2m
2s

≈ Ggl(s− jωm) +Ggl(s+ jωm) (4.27)
und fu¨r die Gleichungen 4.24 und 4.25 na¨herungsweise gilt
Uα ≈ Gwe(s)Eα(s) (4.28)
Uβ ≈ Gwe(s)Eβ(s) (4.29)
Fu¨r eine idealen Integrator mit der U¨bertragungsfunktion
GIgl(s) =
1
s
(4.30)
ergibt sich sogar eine exakte U¨bereinstimmung, wie sich leicht durch Einsetzen in
Gleichung 4.27 zeigen la¨sst:
GIwe(s) = GIgl

s2 + ω2m
2s

=
2s
s2 + ω2m
(4.31)
= GIgl(s− jωm) +GIgl(s+ jωm) = 1
s− jωm +
1
s+ jωm
=
(s+ jωm) + (s− jωm)
(s− jωm)(s+ jωm) =
2s
s2 + ω2m
(4.32)
4.2 Einfacher Regelkreis im kontinuierlichen Zeitbereich
Die Anwendung der Tiefpass-Bandpass-Transformation auf einen PI-Regler der Form
GPIgl(s) = KP +
KI
s
(4.33)
ergibt
GPIwe(s) = KP +
2KIs
s2 + ω2I
(4.34)
wobei ωI als Modulationsfrequenz fu¨r den I-Anteil eingesetzt wurde.
In den beiden folgenden Abschnitten wird das Verhalten eines einfachen Regelkrei-
ses mit frequenzselektivem PI-Regler bezu¨glich Stabilita¨t und Dynamik untersucht
(Abbildung 4.5). Als Regelstrecke wird ein Verzo¨gerungsglied 2. Ordnung (PT2-Glied)
mit folgender U¨bertragungsfunktion angenommen:
GS(s) =
1
T 20 s
2 + 2dT0s+ 1
=
ω20
s2 + 2δs+ ω20
(4.35)
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Abb. 4.5: Einfacher zeitkontinuierlicher Regelkreis mit frequenzselektivem PI-Regler
und PT2-Strecke
mit
ω0 =
1
T0
(4.36)
δ = ω0d (4.37)
ωe =
q
ω20 − δ2 = ω0
p
1− d2 (4.38)
Fu¨r den schwingungsfa¨higen Fall 0 < d < 1 besitzt es bekanntlich ein konjugiert
komplexes Polpaar
s1/2 = −δ ± jωe (4.39)
Das spa¨ter zu untersuchende System aus Hybridfilter und Netz verfu¨gt selbst bei einem
rein induktiven Netz u¨ber ein dominierendes Polpaar durch den Reihenresonanzkreis
des passiven Filters. Diese Analogie soll aber zuna¨chst nicht im Vordergrund stehen.
Eine a¨hnliche Struktur ergibt sich auch, wenn ein Wechselrichter in einem Netz mit
Kondensatoren betrieben wird oder mit einem LC-Pulsfrequenzfilter. Sicher existieren
auch noch andere Anwendungsgebiete mit dynamisch a¨hnlichen Regelstrecken und
dem Problem der Regelung einer Wechselgro¨ße. Deshalb sollen zuerst allgemeingu¨lti-
ge Aussagen zu diesem gegenu¨ber der spa¨teren Anwendung vereinfachten Regelkreis
getroffen werden.
4.2.1 Untersuchung der Stabilita¨t mit Hurwitz-Kriterium
Die U¨bertragungsfunktion der offenen Kette des einfachen Regelkreises lautet
G0 = GPIweGS =

KP +
2KIs
s2 + ω2I

ω20
s2 + 2δs+ ω20
=
N0(s)
D0(s)
(4.40)
mit dem Za¨hlerpolynom
N0 =
 
KP
 
s2 + ω2I

+ 2KIs

ω20 (4.41)
und dem Nennerpolynom
D0 =
 
s2 + ω2I
  
s2 + 2δs+ ω20

(4.42)
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Zur Beurteilung der Stabilita¨t soll die Fu¨hrungsu¨bertragungsfunktion
Gw(s) =
G0
1 +G0
=
N0D0
D0 (D0 +N0)
(4.43)
angewendet werden.
Bekanntlich ist das durch Gw beschriebene System stabil, wenn die Realteile sa¨mt-
licher Polstellen von Gw negativ sind. Es sind also die Lo¨sungen folgender Gleichung
8. Ordnung zu ermitteln:
D0 (D0 +N0) = 0 (4.44)
Selbst nach Division durch die bereits bekannten Nullstellen von D0
s1/2 = ±jωI und s3/4 = −δ ± jωe (4.45)
bleibt eine Gleichung 4. Ordnung u¨brig:
D0 +N0 = a4s
4 + a3s
3 + a2s
2 + a1s+ a0 = 0 (4.46)
mit folgenden Koeffizienten
a0 = KP ωI
2 + ωI
2 (4.47)
a1 = 2
KI ω0
2 + δ ωI
2
ω02
(4.48)
a2 =
ω0
2 + ωI
2 +KP ω0
2
ω02
(4.49)
a3 = 2
δ
ω02
(4.50)
a4 =
1
ω20
(4.51)
Eine explizite Angabe der Nullstellen dieser Gleichung ist aus Platzgru¨nden nicht
mo¨glich. Fu¨r die Beurteilung der Stabilita¨t ist das auch nicht notwendig, sondern es
soll das Hurwitz-Kriterium zur Anwendung kommen (siehe [10] S.269 ff.).
Fu¨r ein System 4. Ordnung ist dafu¨r folgende Matrix H aufzustellen
H =
0
B
B

a1 a3 0 0
a0 a2 a4 0
0 a1 a3 0
0 a0 a2 a4
1
C
C
A
(4.52)
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und es sind die vier Hauptabschnittsdeterminanten zu bilden
D1 = a1
= 2
KI ω0
2 + δ ωI
2
ω02
(4.53)
D2 = det

a1 a3
a0 a2

= 2
KI ω0
4 +KI ω0
2ωI
2 +KI ω0
4KP + δ ωI
4
ω04
(4.54)
D3 = det
0

a1 a3 0
a0 a2 a4
0 a1 a3
1
A
= −4 KI
 −δ ω02 − δ KP ω02 +KI ω02 + δ ωI2

ω04
(4.55)
D4 = detH
= −4 KI
 −δ ω02 − δ KP ω02 +KI ω02 + δ ωI2

ω06
(4.56)
Das System ist dann stabil, wenn
1. alle Koeffizienten ai positiv sind
ai > 0 i = 0, 1, 2, 3, 4
und
2. alle Hauptabschnittsdeterminanten Di positiv sind
Di > 0 i = 1, 2, 3, 4
Zur Vereinfachung wird die Variable x als Verha¨ltnis der Quadrate der Modulati-
onsfrequenz ωI und Resonanzfrequenz der Strecke ω0 eingefu¨hrt:
x =
ω2I
ω20
(4.57)
Da sich D3 und D4 nur durch den Faktor 1/ω
2
0 unterscheiden, ergeben sich nur drei
Ungleichungen
aus D1 folgt KI + δx > 0 (4.58)
aus D2 folgt KI (1 + x+KP ) + δx
2 > 0 (4.59)
aus D3 bzw. D4 folgt KI (−δ − δKP +KI + δx) < 0 (4.60)
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Fu¨r ein gegebenes System sind δ und ω0 definiert und es gelten immer folgende
triviale Bedingungen
δ > 0 (4.61)
ω0 > 0 (4.62)
KP > 0 (4.63)
ωI > 0 (4.64)
x > 0 (4.65)
Es sollen nun Aussagen fu¨r die Wahl vonKI undKP ermittelt werden, um Stabilita¨t
bei einer bestimmte Modulationsfrequenz ωI zu gewa¨hrleisten. Aus den ersten beiden
Ungleichungen 4.58 und 4.59 ergibt sich durch einfaches Umstellen
KI > −δx (4.66)
KI > − δx
2
1 + x+KP
(4.67)
Die Ungleichung 4.60 kann durch eine quadratische Erga¨nzung in eine verwertbare
Form gebracht werden
KI (−δ − δKP +KI + δx) < 0
K2I +KIδ (x− 1−KP ) < 0

KI +
δ (x− 1−KP )
2
2
−

δ (x− 1−KP )
2
2
< 0 (4.68)
Weiteres Umstellen und Wurzelziehen fu¨hrt zu

KI +
δ (x− 1−KP )
2
2
<

δ (x− 1−KP )
2
2




KI +
δ (x− 1−KP )
2




<




δ (x− 1−KP )
2




(4.69)
Eine aufgrund der Betragsbildung notwendige Fallunterscheidung fu¨hrt zu
1. Fall: aus
δ (x− 1−KP )
2
< 0 → x < 1 +KP (4.70)
folgt fu¨r Gl. 4.69 → 0 < KI < |δ (x− 1−KP )| (4.71)
und
2. Fall: aus
δ (x− 1−KP )
2
> 0 → x > 1 +KP (4.72)
folgt fu¨r Gl. 4.69 → −δ (x− 1−KP ) < KI < 0 (4.73)
Wa¨hrend im 1. Fall die Bedingungen 4.66 und 4.67 immer erfu¨llt sind, muss fu¨r den
2. Fall noch die untere Grenze des Stabilita¨tsbereiches von KI bestimmt werden
max

−δx, − δx
2
1 + x+KP
, −δ (x− 1−KP )

(4.74)
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Abb. 4.6: KP -KI -Stabilita¨tsbereich fu¨r zeitkontinuierlichen Regelkreis (Parameter:
ωI = 4, ω0 = 2, δ = 1)
Indem fu¨r x
x = 1 +KP +∆x mit ∆x > 0 (4.75)
eingesetzt wird, la¨sst sich zeigen, dass immer gilt
− δx
2
1 + x+KP
< −δx < −δ (x− 1−KP ) (4.76)
Ungleichung 4.73 entspricht also der Stabilita¨tsbedingung, die in diesem Fall nur durch
negative KI -Werte erfu¨llt werden kann.
Beide Fa¨lle ko¨nnen gemeinsam in einem KP -KI -Diagramm dargestellt werden. Der
Stabilita¨tsbereich wird durch Ordinate, Abszisse und die Gerade mit der Gleichung
KI = KP − δ(x− 1) (4.77)
begrenzt. Mit KP →∞ ist dieser idealisierte Regelkreis fu¨r jedes beliebige positive KI
stabilisierbar. Wie spa¨ter anhand des zeitdiskreten Regelkreises gezeigt wird, fu¨hrt in
der Praxis eine Totzeit im System zu einer Begrenzung des maximal mo¨glichen KP -
Wertes.
Fu¨r ein Beispiel mit den Parametern
δ = 1, ω0 = 2, ωI = 4, x = 4, ωe = 1.7321 (4.78)
ist dieser Stabilita¨tsbereich in Abbildung 4.6 als graue Fla¨che dargestellt.
Durch die Wahl von KP und KI wird die Lage der zwei noch unbekannten Polpaare
in der s-Ebene festgelegt. Es kann zwar kein analytischer Ausdruck fu¨r die Berech-
nung der Pole in Abha¨ngigkeit von den Parametern des Regelkreises angegeben wer-
den, aber eine grafische Darstellung von numerischen Ergebnissen ist mo¨glich. Fu¨r das
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1. Fall: x < 1 +KP 2. Fall: x > 1 +KP
−2 −1 0 10
1
2
3
4
5
6
im  
re
KI=0→
KI1max→
←KI1max
KP1=5
← δ + j ω
e
←jωI
−2 −1 0 10
1
2
3
4
5
6
im  
re
KI=0→
KI2min→
←KI2min
KP2=1.4
← δ + j ω
e
←jωI
Abb. 4.7: Lage der Polstellen fu¨r konstantes KP und Variation von KI innerhalb der
Stabilita¨tsgrenzen
Beispiel mit den oben angegebenen Parametern wurde fu¨r beide Fa¨lle jeweils ein KP -
Wert ausgewa¨hlt und die Lage der Polstellen bei Variation des KI -Wertes u¨ber den
gesamten Stabilita¨tsbereich als Ortskurve dargestellt (Abbildung 4.7). Zur besseren
U¨bersichtlichkeit sind nur die Pole im 2. Quadranten der s-Ebene dargestellt. Durch
das Auftreten der Pole als konjugiert komplexe Polpaare ergeben sich spiegelsymme-
trische Ortskurven im 3. Quadranten. Die zugeho¨rigen KP -KI -Ortskurven sind auch
in Abbildung 4.6 gekennzeichnet. Wenn die KI -Werte auf den Grenzen des Stabilita¨ts-
bereiches (0 und KImin bzw. KImax) liegen, beru¨hren die Ortskurven in der s-Ebene
die imagina¨re Achse. Innerhalb des Stabilita¨tsbereiches verlaufen die Ortskurven der
Polstellen erwartungsgema¨ß in der linken Halbebene. Der Punkt auf der KP -Achse,
der den Stabilita¨tsbereich in die zwei Bereiche mit negativem und positivem KI -Wert
teilt (x− 1), soll im weiteren als Nullstelle des Stabilita¨tsbereiches bezeichnet werden.
4.2.2 Dynamische Eigenschaften - Polstellen in der s-Ebene
Aus der Lage der Polstellen in der s-Ebene lassen sich Schlussfolgerungen fu¨r den Ver-
lauf von dynamischen Vorga¨ngen im Zeitbereich ziehen. Bei einem PT2-Glied entspre-
chend Gleichung 4.35 nimmt bekanntlich die U¨berschwingweite und Einschwingzeit
der Sprungantwort mit zunehmender Da¨mpfung ab, was gleichbedeutend mit einem
betragsma¨ßig zunehmenden negativen Realteil des Polpaares in Gleichung 4.39 ist.
Der Einfluss der Reglerparameter KP und KI auf die Lage der Polstellen der
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Fu¨hrungsu¨bertragungsfunktion des einfachen Regelkreises wurde im vorhergehenden
Abschnitt gezeigt. Nun soll der Zusammenhang mit dem dynamischen Verhalten im
Zeitbereich anhand von Beispielberechnungen dargestellt werden. Als
”
sprungfo¨rmige“
Fu¨hrungsgro¨ßena¨nderung wird eine Sinusfunktion mit der Frequenz ωI und der Am-
plitude 1 verwendet. Modulationsfrequenz und Streckenparameter entsprechen wieder
dem Beispiel in Gleichung 4.78.
Es werden jeweils sechs verschiedene KP -Werte mit drei bestimmten KI -Werten
kombiniert und das resultierende Einschwingverhalten dargestellt. Einer der KI -Werte
wird so gewa¨hlt, dass die der Imagina¨rachse am na¨chsten liegende Polstelle den fu¨r
den jeweiligen KP -Wert kleinstmo¨glichen Realteil -δmin hat. Die beiden anderen KI -
Werte werden so bestimmt, dass der Realteil der resultierenden Polstellen -δmin/2
betra¨gt. Optimale Reglereinstellung im Sinne der ku¨rzesten Einschwingzeit und klein-
sten U¨berschwingweite sollten sich in Analogie zum Verhalten des PT2-Gliedes fu¨r
δmin ergeben.
In Abbildung 4.8 sind die Polstellen und die zugeho¨rigen Einschwingvorga¨nge ge-
genu¨bergestellt. Die optimale Reglereinstellung zeigt erwartungsgema¨ß Variante b)
mit δmin. Wird der Betrag von KI verkleinert (die Polstelle bewegt sich auf der Orts-
kurve in Richtung jωI), so nimmt die Frequenz der Hu¨llkurvenschwebung und die
U¨berschwingweite ab (Variante c)), wird der Betrag von KI vergro¨ßert in Richtung
der Stabilita¨tsgrenze, so nimmt die Frequenz der Hu¨llkurvenschwebung und auch die
U¨berschwingweite zu (Variante a)).
Fu¨r Reglereinstellungen mit KP ≈ x − 1, die relativ nahe an der Nullstelle des
Stabilita¨tsbereiches sind und deren Polstellen selbst fu¨r δmin relativ dicht an der ima-
gina¨ren Achse liegen, ergibt sich eine relativ große U¨berschwingweite und eine relativ
lange Einschwingzeit. Man wu¨rde also in der praktischen Anwendung einen KP -Wert
wa¨hlen, der weiter von der Nullstelle des Stabilita¨tsbereichs entfernt wa¨re.
Fu¨r eine Parallelschaltung von mehreren frequenzselektiven PI-Reglern mit unter-
schiedlichen Modulationsfrequenzen, wie sie bei der Oberschwingungregelung des Hy-
bridfilters angewendet wird, ergibt sich ein gemeinsamer KP -Wert, der fu¨r alle Regler
wirksam ist. Da der KP -Wert in der Praxis auch nach oben begrenzt ist, ko¨nnen nicht
fu¨r alle zu regelnden Frequenzen gleichermaßen gu¨nstige dynamische Verha¨ltnisse rea-
lisiert werden.
4.3 Zeitdiskretisierung der Regleru¨bertragungsfunktion
Es gibt verschiedene Methoden, um eine gegebene kontinuierliche U¨bertragungsfunkti-
on G(s) in eine diskrete U¨bertragungsfunktion G(z) umzuwandeln. In [12] S. 187 ff. ist
eine sehr gute U¨bersicht angegeben. Es werden folgende drei Gruppen unterschieden
• Numerische Integrationsmethoden
• Verwendung von Haltegliedern und der z-Transformation
• U¨bertragung der Pol- und Nullstellen vom s-Bereich in den z-Bereich
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a) - geringe Da¨mpfung
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c) - starke Da¨mpfung
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Abb. 4.8: Polstellen und zugeho¨rige Einschwingvorga¨nge des vereinfachten Regelkrei-
ses fu¨r sinusfo¨rmige Fu¨hrungsgro¨ße fu¨r verschiedene Da¨mpfungen (mit folgenden
KP -Werten fu¨r Kurven 1 bis 6: 1, 1.4, 2, 4.15, 5, 5.7)
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Abb. 4.9: Idealer Zeitverlauf der Ein- und Ausgangsgro¨ße fu¨r frequenzselektiven I-
Regler bei sinusfo¨rmiger Erregung mit Modulationsfrequenz ωI
In den folgenden Abschnitten wird deren Eignung zur Ermittlung einer diskreten U¨ber-
tragungsfunktion GI(z) fu¨r den frequenzselektiven I-Regler mit der folgenden konti-
nuierlichen U¨bertragungsfunktion untersucht
GI(s) =
2KIs
s2 + ω2I
(4.79)
Das ideale Verhalten des frequenzselektiven I-Reglers bei einer sinusfo¨rmigen Erregung
mit der gleichen Frequenz, auf die der Regler abgestimmt ist, zeigt Abbildung 4.9. Hier
wird auch deutlich, dass der Kehrwert des Faktors KI als Integrationszeitkonstante
wirkt, indem die Hu¨llkurve des Ausgangssignals genau durch die Sprungantwort eines
idealen Integrators mit gleicher Zeitkonstante beschrieben wird.
Die Abtastzeit soll im weiteren mit T bezeichnet werden. Entsprechend dem Ab-
tasttheorem ergibt sich die maximale Frequenz im abzutastenden Signal, bis zu der
keine U¨berlappung des Grundspektrums durch Seitenspektren im abgetasteten Signal
auftritt (aliasing), als Nyquist-Frequenz
ωny =
π
T
(4.80)
Damit die frequenzselektiven Eigenschaften des Reglers nicht verloren gehen, mu¨ssen
die Polstellen s1/2 = ±jωI im z-Bereich exakt wiedergegeben werden. Die Abbildung
der Polstellen erfolgt u¨ber die Definitionsgleichung von z
z = eTs (4.81)
so dass fu¨r die Polstellen von GI(z) folgt
z1/2 = e
±jωIT (4.82)
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Der Nenner der von GI(z) muss also folgendes Polynom 2. Ordnung sein
N(z) =

z − ejωIT

z − e−jωIT

= z2 − 2z cosωIT + 1 (4.83)
mit
2 cosx = ejx + e−jx (4.84)
4.3.1 Numerische Integrationsmethoden
Die Gruppe der numerischen Integrationsmethoden besteht in den bekannten Recht-
eck- bzw. Trapezapproximationen zur Aufstellung von Differenzengleichungen fu¨r eine
gegebene Differentialgleichung. Sie zeichnen sich dadurch aus, dass eine direkte Erset-
zung von s durch einen entsprechenden Approximationsterm in z erfolgt. Es ist also
keine Partialbruchzerlegung wie bei der z-Transformation notwendig. Die Approxima-
tionsterme sind folgende:
Rechteck vorwa¨rts: s → z − 1
T
(4.85)
Rechteck ru¨ckwa¨rts: s → z − 1
Tz
(4.86)
Trapez: s → 2
T
z − 1
z + 1
(4.87)
Trapez mit Frequenzanpassung: s
ω1
→ 1
tan ω1T
2
z − 1
z + 1
(4.88)
Die Rechteckapproximationen sind auch als Eulerverfahren bekannt. Die Trapezap-
proximation wird auch als Tustin-Na¨herung oder Bilineartransformation bezeichnet.
Durch eine vorherige Frequenzanpassung (prewarping) kann die Verzerrung der U¨ber-
tragungsfunktion beim U¨bergang vom kontinuierlichen in den diskreten Bereich fu¨r
eine wa¨hlbare Frequenz ω1 ru¨ckga¨ngig gemacht werden. Fu¨r diese Frequenz ist dann
das U¨bertragungsverhalten von kontinuierlicher und diskreter U¨bertragungsfunktion
exakt gleich. Dafu¨r muss ω1 natu¨rlich kleiner als die Nyquist-Frequenz ωny sein.
Die Anwendung der Gleichungen 4.85 bis 4.87 auf GI(s) ergibt
Rechteck vorwa¨rts:Grv(z) =
2KIT (z − 1)
z2 − 2z + T 2ω2I + 1
(4.89)
Rechteck ru¨ckwa¨rts:Grr(z) =
2KIT z(z − 1)
(1 + T 2ω2I )z
2 − 2z + 1 (4.90)
Trapez:Gt(z) =
2KIT 2(z − 1)(z + 1)
(4 + T 2ω2I )z
2 − 2(4 + T 2ω2I )z + T 2ω2I + 4
(4.91)
Ein Vergleich der jeweiligen Nenner mit Gleichung (4.83) zeigt, dass die Polstellen
nicht exakt abgebildet werden. Somit scheiden diese drei Methoden zur Diskretisierung
von GI(s) aus.
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Durch die Anwendung der Frequenzanpassung fu¨r ωI ist zu erwarten, dass hier eine
exakte Wiedergabe der Polstellen erfolgt. Dies wird im folgenden besta¨tigt.
Zuerst erfolgt eine Umformung von GI(s)
GI (s/ωI) =
2KI
ωI
s/ωI
(s/ωI)
2 + 1
(4.92)
Nach Ersetzen von s/ωI entsprechend Gleichung (4.88) ergibt sich
GI(z) =
2KI
ωI
1
tan
ωIT
2
z−1
z+1

1
tan
ωIT
2
z−1
z+1
2
+ 1
(4.93)
Das Auflo¨sen der Doppelbru¨che und Ku¨rzen fu¨hrt zu
GI(z) =
2KI
ωI
(z − 1)(z + 1) tan ωIT
2
(z − 1)2 + (z + 1)2 tan2 ωIT
2
(4.94)
=
2KI
ωI
tan ωIT
2
(z2 − 1)

1 + tan2 ωIT
2

z2 − 2

1− tan2 ωIT
2

z + 1 + tan2 ωIT
2
Weiteres Umstellen und Anwendung der Winkelbeziehungen
cosx =
1− tan2 x
2
1 + tan2 x
2
(4.95)
sinx =
2 tan x
2
1 + tan2 x
2
(4.96)
ergibt in kompakter Form
GI(z) =
KI
ωI
sinωIT
z2 − 1
z2 − 2z cosωIT + 1 (4.97)
4.3.2 Halteglieder und z-Transformation
Bei der Verwendung der z-Transformation zur Gewinnung eines zeitdiskreten A¨quiva-
lentes muss bekanntlich dem zeitkontinuierlichen U¨bertragungsglied ein Halteglied vor-
geschaltet werden, wenn das Verhalten der zeitkontinuierlichen U¨bertragungsfunktion
gut durch die z-Transformierte nachgebildet werden soll. Im Folgenden werden Hal-
teglieder nullter und erster Ordnung auf ihre Eignung zur Diskretisierung von GI(s)
u¨berpru¨ft. Die entstehenden gebrochen rationalen Funktionen in s sind in Partial-
bru¨che zu zerlegen, deren z-Transformierte aus entsprechenden Tabellen entnommen
werden kann. Besonders ausfu¨hrliche Transformationstabellen sind in [13] enthalten.
Fu¨r die Diskretisierung einer zeitkontinuierlichen U¨bertragungsfunktion G(s) mit
einem vorgeschalteten Halteglied nullter Ordnung ergibt sich
G(z) =
z − 1
z
Z

G(s)
s

(4.98)
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Bei der Vorschaltung eines Halteglieds erster Ordnung ist zwischen kausalem und
nichtkausalem Halteglied zu unterscheiden. Fu¨r ein kausales Halteglied erster Ordnung
gilt ([11] S. 46)
G(z) =

z − 1
z
2
Z

1 + Ts
T
G(s)
s2

(4.99)
Fu¨r ein nichtkausales Halteglied erster Ordnung gilt ([12] S. 205)
G(z) =
(z − 1)2
Tz
Z

G(s)
s2

(4.100)
Die Anwendung eines Halteglieds nullter Ordnung auf GI(s) fu¨hrt auf folgende
Gleichungen
GI(z) =
z − 1
z
Z

2KIs
(s2 + ω2I )s

=
z − 1
z
Z

2KI
ωI
ωI
s2 + ω2I

=
z − 1
z
2KI
ωI
z sinωIT
z2 − 2z cosωIT + 1
=
2KI sinωIT
ωI
z − 1
z2 − 2z cosωIT + 1 (4.101)
Das Polpaar wird exakt wiedergegeben, im Vergleich mit (4.97) fehlt allerdings die
Nullstelle z = −1 und es liegt ein anderer Proportionalita¨tsfaktor vor. Die Auswir-
kungen dieser Abweichungen auf Frequenzgang und Zeitverlauf wird spa¨ter noch dar-
gestellt.
Die Verwendung von Gleichung 4.99 (kausales Halteglied erster Ordnung) ergibt
GI(z) =

z − 1
z
2
Z

1 + Ts
T
2KIs
(s2 + ω2I )s
2

=
2KI
T

z − 1
z
2
Z

1
(s2 + ω2I )s
+
T
s2 + ω2I

=
2KI
T

z − 1
z
2
Z

1
ω2I
1
s
− 1
ω2I
s
s2 + ω2I
+
T
ωI
ωI
s2 + ω2I

=
2KI
T

z − 1
z
2
1
ω2I
z
z − 1 −
1
ω2I
z(z − cosωIT )
z2 − 2z cosωIT + 1
+
T
ωI
z sinωIT
z2 − 2z cosωIT + 1

(4.102)
Durch Zusammenfassen der Bru¨che ergibt sich eine z-Funktion dritter Ordnung
GI(z) =
b0z
2 + b1z + b2
a0z3 + a1z2 + a2z + a3
(4.103)
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mit folgenden Koeffizienten
b0 = 2
KI
T ωI2
(T ωI sin (T ωI) + 1− cos (T ωI)) (4.104)
b1 = 2
KI
T ωI2
(−2T ωI sin (T ωI)) (4.105)
b2 = 2
KI
T ωI2
(T ωI sin (T ωI)− 1 + cos (T ωI)) (4.106)
a0 = 1 (4.107)
a1 = −2 cos (T ωI) (4.108)
a2 = 1 (4.109)
a3 = 0 (4.110)
Da das Absolutglied des Nenners a3 verschwindet, kann durch die Multiplikation mit
z die U¨bertragungsfunktion um einen Abtastschritt zeitlich vorgezogen werden. Es
entsteht wieder eine Funktion 2. Ordnung. Durch diese Multiplikation wird die durch
das kausale Halteglied erster Ordnung eingebrachte Verzo¨gerung wieder eliminiert.
Bei der Verwendung eines nicht kausalen Haltegliedes ist dies nicht notwendig, wie die
folgende Anwendung von Gleichung 4.100 auf GI(s) zeigt
GI(z) =
(z − 1)2
z
Z

2KIs
(s2 + ω2I )s
2

=
2KI
Tω2I
(z − 1)2
z
Z

1
s
− s
s2 + ω2I

=
2KI
Tω2I
(z − 1)2
z

z
z − 1 −
z(z − cosωIT )
z2 − 2z cosωIT + 1

=
2KI
Tω2I
(z − 1) (z + 1) (1− cosωIT )
z2 − 2z cosωIT + 1
=
2KI (1− cosωIT )
Tω2I
z2 − 1
z2 − 2z cosωIT + 1 (4.111)
4.3.3 U¨bertragung der Pol- und Nullstellen
Die Lage der Polstellen von GI(s) wurde bereits diskutiert. Fu¨r die Abbildung eines
allgemeinen konjugiert komplexen Polstellenpaares vom s-Bereich in den z-Bereich gilt
immer
s1/2 = −δ ± jω → z1/2 = eT (−δ±jω) = e−δT e±jωT = Ae±jϕ (4.112)
Die Lage der Nullstellen im z-Bereich ist im allgemeinen nicht so einfach aus der
Lage der Nullstellen im s-Bereich bestimmbar. In der Literatur finden sich Angaben in
geschlossener Form nur fu¨r Sonderfa¨lle. Im vorliegenden Fall sind die beiden Nullstellen
s = 0 und s =∞ aber einfach zu handhaben. Fu¨r die erste Nullstelle ergibt sich wieder
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u¨ber (4.81) z = 1. Nullstellen in Unendlichen werden auf z = −1 abgebildet, da die
Nyquist-Frequenz die ho¨chste real darstellbare Frequenz auf dem Einheitskreis ist.
Die Zusammenstellung der genannten Pol- und Nullstellen ergibt folgende diskrete
U¨bertragungsfunktion
G(z) = K0
(z − 1)(z + 1)
(z − ejωIT )(z − e−jωIT )
= K0
z2 − 1
z2 − 2z cosωIT + 1 (4.113)
Der Zusammenhang zwischen dem Wichtungsfaktor K0 und dem KI -Wert kann aus
dem Vergleich der Zeitverla¨ufe fu¨r die kontinuierliche und die diskrete U¨bertragungs-
funktion bei Anregung durch eine Sinusschwingung der Frequenz ωI ermittelt werden.
Im kontinuierlichen Zeitbereich gilt
u(t) = sinωIt (4.114)
y(t) = u(t) ∗ g(t)
= tKI sinωIt (4.115)
Fu¨r die abgetasteten Gro¨ßen gilt allgemein (k = 0, 1, 2, ...)
y[k] = K0u[k] +K0u[k − 2] + 2 cos(ωIT )y[k − 1]− y[k − 2] (4.116)
Wenn verschwindende Anfangswerte vorausgesetzt werden, ergibt sich fu¨r den Zeit-
punkt t = T (k = 1)
u[1] = sinωIT (4.117)
y[1] = K0u[1] = K0 sinωIT (4.118)
y(T ) = TKI sinωIT (4.119)
und daraus folgt
K0 = TKI (4.120)
4.3.4 Vergleich der Diskretisierungsmethoden
Wird das Verha¨ltnis von Modulationsfrequenz des Reglers zur Nyquist-Frequenz
ωI/ωny kleiner, so verringern sich die Unterschiede zwischen den mit den verschie-
denen Methoden diskretisierten U¨bertragungsfunktionen. Fu¨r die spa¨tere Anwendung
liegen die Modulationsfrequenzen der Regler fu¨r die charakteristischen Stromrichter-
oberschwingungen zwischen 0.06 und 0.3 ωny. In diesem Bereich hat die Wahl der
Diskretisierungsmethode einen großen Einfluss auf die Genauigkeit.
In Abbildung 4.10 sind der Amplituden- und Phasenfrequenzgang sowie die Aus-
gangszeitfunktion fu¨r eine sinusfo¨rmige Erregung mit Modulationsfrequenz fu¨r die ver-
schiedenen vorgestellten Diskretisierungsmethoden dargestellt (es wurden nur diejeni-
gen dargestellt, die eine korrekte Abbildung der Polstellen im z-Bereich ergaben).
Zur besonderen Veranschaulichung wurde ein Verha¨ltnis ωI/ωny von 0.5 gewa¨hlt. Die
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Abb. 4.10: Frequenzgang und Zeitantwort der U¨bertragungsfunktion GI fu¨r verschie-
dene Diskretisierungsmethoden (fu¨r T = 0.01 s, TI = 0.1 s, ωI = 0.5ωny): a) Hal-
teglied 0.Ordnung, b) kausales Halteglied 1.Ordnung, c) nichtkausales Halteglied
1.Ordnung, d) Bilineartransformation mit Frequenzanpassung, e) U¨bertragung
der Pol- und Nullstellen
Abtastzeitpunkte entsprechen dann den Nulldurchga¨ngen und Scheitelpunkten der
idealen Reglerausgangsfunktion. Der Verlauf der idealen Gro¨ßen ist jeweils durch eine
durchgezogene Linie dargestellt.
Die Verla¨ufe fu¨r Halteglied 0. Ordnung und kausales Halteglied 1. Ordnung zeigen
sowohl einen Amplituden- als auch einen Phasenfehler gegenu¨ber dem idealen Regler.
Dies ergibt sich aus der nichtidealen Abbildung der Nullstellen der U¨bertragungs-
funktion. Fu¨r das nichtkausale Halteglied 1. Ordnung und die Bilineartransformation
mit Frequenzanpassung gibt es nur einen Amplitudenfehler, der Phasengang zeigt den
idealen Verlauf. Die durch U¨bertragung der Pol- und Nullstellen entstandene U¨bertra-
gungsfunktion zeigt eine exakte Abtastung der idealen Funktion im Zeitbereich und
bietet somit die beste Approximation der Reglerfunktion im diskreten Zeitbereich.
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4.4 Einfacher Regelkreis im diskreten Zeitbereich
In Analogie zu den Untersuchungen im kontinuierlichen Zeitbereich im Abschnitt 4.2
werden im weiteren Aussagen zur Stabilita¨t und Dynamik fu¨r einen einfachen Regel-
kreis im zeitdiskreten Bereich hergeleitet (Abbildung 4.11).
Fu¨r die Regelstrecke wird ein zeitdiskretes A¨quivalent mit vorgeschaltetem Halte-
glied 0.Ordnung eingesetzt. Die Ermittlung dieser zeitdiskreten U¨bertragungsfunktion
erfolgt mit Anwendung der schon im Abschnitt 4.3.2 angegebenen Gleichung 4.98 auf
die zeitkontinuierliche U¨bertragungsfunktion des PT2-Gliedes
GSd(z) =
z − 1
z
Z

1
s
ω20
s2 + 2δs+ ω20

(4.121)
In [11] ist das Ergebnis bereits tabelliert. Es ergibt sich eine U¨bertragungsfunktion 2.
Ordnung
GSd(z) =
b1z
−1 + b2z−2
1 + a1z−1 + a2z−2
(4.122)
mit folgenden Koeffizienten (Definitionen von δ und ωe siehe Gleichungen 4.37 und
4.38)
b1 = 1− e−δT

cosωeT +
δ
ωe
sinωeT

(4.123)
b2 = e
−δT

e−δT − cosωeT + δ
ωe
sinωeT

(4.124)
a1 = −2e−δT cosωeT (4.125)
a2 = e
−2δT (4.126)
Fu¨r den Regler kommt die genaueste Approximation mit Anpassung der Pol- und
Nullstellen zur Anwendung
GPId(z) =
KIT (1− z−2)
1− 2 cosωIT z−1 + z−2 =
K′I(1− z−2)
1 + cIz−1 + z−2
(4.127)
mit den zusammengefassten Parametern
K′I = KIT (4.128)
cI = −2z cosωIT (4.129)
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Abb. 4.11: Einfacher zeitdiskreter Regelkreis mit frequenzselektivem PI-Regler, Tot-
zeit und zeitdiskretem A¨quivalent fu¨r PT2-Strecke mit Halteglied 0.Ordnung
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Außerdem wird eine Totzeit eingefu¨gt, welche die reale Berechnungsdauer der digitalen
Regelalgorithmen beru¨cksichtigt. In Anlehnung an die realisierte Regelung fu¨r den
Hybridfilter wird eine Totzeit von einer Abtastzeit angenommen.
4.4.1 Untersuchung der Stabilita¨t mit Jury-Kriterium
Das Vorgehen zur Untersuchung der Stabilita¨t des zeitdiskreten Regelkreises ist bis zur
Aufstellung der Fu¨hrungsu¨bertragungsfunktion des Regelkreises analog dem Vorgehen
beim zeitkontinuierlichen Regelkreis in Abschnitt 4.2.1. Der Unterschied besteht in der
Auswertung der charakteristischen Gleichung (Nenner der Fu¨hrungsu¨bertragungsfunk-
tion). Beim Hurwitz-Kriterium geht es um das Vorzeichen der Realteile der Nullstellen
der charakteristischen Gleichung, um damit die Lage der Polstellen in der linken oder
rechten Halbebene der s-Ebene zu bestimmen. Beim Jury-Kriterium werden Aussagen
zum Betrag der Nullstellen gemacht, um damit die Lage der Polstellen innerhalb oder
außerhalb des Einheitskreises in der z-Ebene festzustellen.
Die U¨bertragungsfunktion der offenen Kette des zeitdiskreten Regelkreises lautet
G0d(z) = GPId z
−1GSd =
K′I(1− z−2)
1 + cIz−1 + z−2
z−1
b1z
−1 + b2z−2
1 + a1z−1 + a2z−2
=
N0d(z)
D0d(z)
(4.130)
Aus der Fu¨hrungsu¨bertragungsfunktion
Gwd(s) =
G0d
1 +G0d
=
N0dD0d
D0d (Dd0 +N0d)
(4.131)
ergibt sich die charakteristische Gleichung
D0d (D0d +N0d) = 0 (4.132)
Es wird vorausgesetzt, dass die Polstellen der zeitdiskreten A¨quivalente des Reglers
und der Strecke innerhalb des Einheitskreises liegen (Nullstellen des Nenners D0d).
Es muss also nur die Summe aus Za¨hler und Nenner untersucht werden, die auf eine
Gleichung 5. Ordnung
(Dd0 +N0d) = A5z
5 +A4z
4 +A3z
3 +A2z
2 +A1z +A0 = 0 (4.133)
mit folgenden Koeffizienten fu¨hrt
A0 = b2 KP −K′I b2 (4.134)
A1 = (b1 + cI b2)KP + a2 −K′I b1 (4.135)
A2 = (b2 + cI b1)KP + cI a2 +K
′
I b2 + a1 (4.136)
A3 = b1 KP +K
′
I b1 + 1 + cI a1 + a2 (4.137)
A4 = cI + a1 (4.138)
A5 = 1 (4.139)
Das Jury-Kriterium ergibt fu¨r eine Gleichung 5. Ordnung 6 Bedingungen fu¨r die
Lage der Polstellen innerhalb des Einheitskreises. Der Algorithmus fu¨r die Aufstellung
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Abb. 4.12: KP -KI -Stabilita¨tsbereich fu¨r zeitdiskreten Regelkreis fu¨r große Abtastfre-
quenzen ωS (konstante Parameter: ωI=4, ω0=2, δ=1)
dieser Bedingungen ist im Anhang B.1 dargestellt. Ebenso sind die Ergebnisse fu¨r
die vorliegende Gleichung aus Platzgru¨nden im Anhang B.2 in den Ungleichungen
B.8 bis B.13 aufgefu¨hrt und das Vorgehen fu¨r die grafische Ermittlung des KP -KI -
Stabilita¨tsbereiches beschrieben.
Im Ergebnis der Anwendung des Jury-Kriteriums zeigt sich die besondere Bedeu-
tung der Abtastfrequenz ωS und damit der Totzeit fu¨r die Stabilita¨t des zeitdiskreten
Regelkreises.
ωS =
2π
T
= 2ωny (4.140)
In Abbildung 4.12 sind fu¨r einige Abtastfrequenzen, die im Vergleich zur Modulati-
onsfrequenz relativ groß sind, die Stabilita¨tsbereiche dargestellt. Fu¨r steigende Ab-
tastfrequenz und damit kleiner werdende Totzeit na¨hert sich der Stabilita¨tsbereich
des zeitdiskreten Regelkreises dem Stabilita¨tsbereich des zeitkontinuierlichen Regel-
kreises an. Fu¨r sinkende Abtastfrequenz und gro¨ßer werdende Totzeit verkleinert sich
der maximal zula¨ssige KP -Wert und auch KI -Wert und die erreichbare Dynamik des
Regelkreises verschlechtert sich entsprechend. Trotzdem sollte es, selbst wenn die Mo-
dulationsfrequenz im Bereich der Nyquist-Frequenz liegt, theoretisch mo¨glich sein, eine
stabile Regelung zu erreichen, wie Abbildung 4.13 zeigt.
4.5 Weitere frequenzselektive U¨bertragungsfunktionen
4.5.1 Bandpass
Durch die Anwendung der Tiefpass-Bandpass-Transformation in ihrem wo¨rtlichen Sinn
kann aus einer Tiefpass-U¨bertragungsfunktion eine Bandpass-U¨bertragungsfunktion
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Abb. 4.13: KP -KI -Stabilita¨tsbereich fu¨r zeitdiskreten Regelkreis fu¨r kleine Abtastfre-
quenzen ωS (konstante Parameter: ωI=4, ω0=2, δ=1)
gewonnen werden. Aus einem Tiefpass 1. Ordnung mit der Zeitkonstante T1 ergibt
sich durch Anwendung der Gleichung 4.26 folgender Bandpass:
GTP (s) =
1
T1s+ 1
(4.141)
GBP (s) =
1
T1

s2+ω2m
2s

+ 1
=
2
T1
s
s2 + 2
T1
s+ ω2m
(4.142)
Die Zeitdiskretisierung mittels Bilineartransformation mit Frequenzanpassung ent-
sprechend Gleichung 4.88 ergibt die beste Approximation. Die Koeffizienten entspre-
chend der allgemeinen z-U¨bertragungsfunktion 2. Ordnung
G(z) =
b′0 + b
′
1z
−1 + b′2z
−2
a′0 + a
′
1z
−1 + a′2z−2
(4.143)
lauten:
b′0 = 2 tan (1/2ωST0) (4.144)
b′1 = 0 (4.145)
b′2 = −2 tan (1/2ωST0) (4.146)
a′0 = ωST1 + 2 tan (1/2ωST0) + ωS (tan (1/2ωST0))
2 T1 (4.147)
a′1 = 2ωST1
 −1 + (tan (1/2ωST0))2

(4.148)
a′2 = −2 tan (1/2ωST0) + ωST1 + ωS (tan (1/2ωST0))2 T1 (4.149)
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Fu¨r eine einheitliche Darstellung als IIR-Filter (siehe na¨chster Abschnitt) wird eine
Normierung vorgenommen, so dass der Koeffizient a0 den Wert 1 erha¨lt (Division
durch a′0). Durch Anwendung der Additionstheoreme
1 + tan2
x
2
=
2 tan x
2
sinx
(4.150)
1− tan2 x
2
=
2 tan x
2
tanx
(4.151)
ergeben sich die Koeffizienten in vereinfachter Form:
b0 =
sinωmT
ωmT1 + sinωmT
(4.152)
b1 = 0 (4.153)
b2 = − sinωmT
ωmT1 + sinωmT
(4.154)
a0 = 1 (4.155)
a1 = −2 ωmT1 cosωmT
ωmT1 + sinωmT
(4.156)
a2 =
ωmT1 − sinωmT
ωmT1 + sinωmT
(4.157)
4.5.2 Bandsperre
Durch die Anwendung der Tiefpass-Bandpass-Transformation auf einen Hochpass 1.
Ordnung erha¨lt man die U¨bertragungsfunktion fu¨r eine Bandsperre. U¨ber Bilinear-
transformation und Umformungen ko¨nnen die Koeffizienten wie im Fall des Bandpas-
ses berechnet werden. Eine ku¨rzere Variante, die zum selben Ergebnis fu¨hrt, nutzt aus,
dass die gesuchte Bandsperre die Komplementa¨rfunktion zum Bandpass ist, deshalb
gilt sowohl im s-Bereich
GBS(s) = 1−GBP (s)
= 1−
2
T1
s
s2 + 2
T1
s+ ω2m
=
s2 + ω2m
s2 + 2
T1
s+ ω2m
(4.158)
als auch im z-Bereich
GBS(z) = 1−GBP (z)
= 1− b0 + b2z
−2
1 + a1z−1 + a2z−2
=
1− b0 + a1z−1 + (a2 − b2)z−2
1 + a1z−1 + a2z−2
(4.159)
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Die Nennerkoeffizienten sind mit denen des Bandpasses identisch. Die Za¨hlerkoeffizi-
enten ko¨nnen leicht aus den Koeffizienten des Bandpasses berechnet werden:
b0BS = 1− b0 = ωmT1
ωmT1 + sinωmT
(4.160)
b1BS = a1 = −2 ωmT1 cosωmT
ωmT1 + sinωmT
(4.161)
b2BS = a2 − b2 = ωmT1
ωmT1 + sinωmT
= b0BS (4.162)
In Abbildung 4.14 ist das dynamische Verhalten einer Bandsperre fu¨r 50 Hz mit einer
Zeitkonstante T1 von 0.02 s fu¨r eine sinusfo¨rmige Eingangsgro¨ße mit 50 Hz abgebildet.
Die Hu¨llkurve des Ausgangssignals wird durch die Sprungantwort des Hochpasses 1.
Ordnung mit gleicher Zeitkonstante beschrieben. Im unteren Diagramm ist die Dif-
ferenz zwischen dem Ausgangssignal der zeitkontinuierlichen U¨bertragungsfunktion
ykont und dem Ausgangssignal des zeitdiskreten A¨quivalentes ydisk dargestellt.
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Abb. 4.14: Verhalten der 50 Hz-Bandsperre bei 50 Hz-Eingangssignal; Differenz zwi-
schen dem Ausgangssignal der zeitkontinuierlichen U¨bertragungsfunktion ykont
und dem Ausgangssignal des zeitdiskreten A¨quivalentes ydisk
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Abb. 4.15: IIR-Filter-Strukturen: a) Direktform-I, b) Direktform-II, c) transponierte
Direktform-II
4.6 Prozessorimplementierung
Alle vorgestellten frequenzselektiven U¨bertragungsfunktionen stellen IIR-Filter (infi-
nite impulse response) 2. Ordnung dar, deren allgemeine U¨bertragungsfunktion lautet
G(z) =
b0 + b1z
−1 + b2z−2
1 + a1z−1 + a2z−2
(4.163)
Im Unterschied zu FIR-Filtern (finite impulse response) ist mindestens einer der Ko-
effizienten ai (i = 1, 2) ungleich Null. Durch Division der Za¨hler und Nenner der U¨ber-
tragungsfunktionen mit einer entsprechenden Potenz in z wird diese allgemeine Form,
die nur noch Verzo¨gerungselemente (negative Potenzen in z) entha¨lt, erreicht. Die
zugeho¨rige Differenzengleichung ergibt sich zu
y[k] = −a1y[k − 1]− a2y[k − 2] + b0u[k] + b1u[k − 1] + b2u[k − 2] (4.164)
Eine Mo¨glichkeit fu¨r die Umsetzung der Differenzengleichung im DSP zeigt das Block-
schaltbild in Abbildung 4.15 a). Es wird in der Literatur auch als Direktform-I-Struktur
bezeichnet. Eine verbesserte Umsetzung ist in Abbildung 4.15 b) dargestellt. Sie wird
als Direktform-II-Struktur bezeichnet und besitzt die minimale Anzahl von Verzo¨ge-
rungsgliedern. Durch Umkehrung aller Signalflussrichtungen, Vertauschen von Ein-
und Ausgang und Ersetzen aller Addierer durch Knoten und aller Knoten durch Ad-
dierer entsteht die transponierte Direktform-II-Struktur in Abbildung 4.15 c) [17].
Der Unterschied der beiden Direktform-II-Strukturen besteht im Wertebereich der
Verzo¨gerungselemente z1 und z2. Fu¨r das Beispiel einer Bandsperre fu¨r 50 Hz sind
in Abbildung 4.16 die Zeitverla¨ufe fu¨r Eingang u, Ausgang y und die Ausga¨nge der
beiden Verzo¨gerungselemente z1 und z2 dargestellt. Es ist festzustellen, dass bei der
Direktform-II der Wertebereich der Verzo¨gerungselemente ein Mehrfaches des Werte-
bereiches des Eingangssignals betra¨gt. Hingegen wird bei der transponierten Direkt-
form-II der Wertebereich des Eingangssignals durch die Werte der Verzo¨gerungsele-
mente nicht u¨berschritten. Die transponierte Direktform-II eignet sich also besonders
zur Implementierung mit Festkomma-Arithmetik.
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Abb. 4.16: Vergleich der Ausga¨nge der beiden Verzo¨gerungselemente z1 und z2 fu¨r
Direktform-II-Strukturen am Beispiel der Bandsperre fu¨r 50 Hz (u und y sind
identisch)
Bei der Implementierung der Reglerstruktur auf einem Festkomma-DSP sind wei-
terhin folgende Effekte zu beachten [12],[17]:
• Koeffizientenquantisierung
• Rundungsfehler ko¨nnen zu stationa¨ren Abweichungen am Ausgang fu¨hren (limit
cycle)
• U¨berschreitung des Zahlenbereiches (Sa¨ttigung/U¨berlauf) kann zu ungewollten
Schwingungen mit sehr großer Amplitude fu¨hren (large scale limit cycle)
Im weiteren werden diese Effekte bei der Implementierung der U¨bertragungsfunktion
des frequenzselektiven Reglers GI(z) auf einem 16-Bit-DSP diskutiert.
GI(z) =
b− bz−2
1− az−1 + z−2 , b = KIT, a = 2 cosωIT (4.165)
Der Aussteuerbereich der Messgro¨ße (10-Bit-Analog-Digital-Wandler) und der Stell-
gro¨ße (Pulsweitenmodulation, ca. 11 Bit) ist kleiner als die Wortbreite des DSP, somit
spielt der Sa¨ttigungseffekt bei der Implementierung des Reglers nur eine untergeord-
nete Rolle, wenn die transponierte Direktform-II angewendet wird. Unabha¨ngig davon
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Abb. 4.17: Optimierte Struktur fu¨r frequenzselektiven Regler
muss im u¨bergeordneten Regelkonzept natu¨rlich eine Begrenzung der Stellgro¨ße auf
den praktisch realisierbaren Wert vorgenommen werden.
Es gibt nur zwei Koeffizienten, die sich von 0 oder 1 unterscheiden und deshalb
quantisiert werden mu¨ssen. Der freiwa¨hlbare (bzw. im Rahmen der Stabilita¨ts- und
Dynamikbetrachtungen einzustellende) Koeffizient b ist hinsichtlich des Quantisie-
rungsfehlers unkritisch. Mit dem Koeffizienten a wird die Modulationsfrequenz des
Reglers festgelegt, so dass hier eine hohe Genauigkeit erforderlich ist. Die Berechnun-
gen erfolgen mit gebrochenen, Vorzeichen behaftete Bina¨rzahlen (fractional-Format)
im Bereich −1 ≤ z < 1. Fu¨r Modulationsfrequenzen bis zu einem Drittel der Nyquist-
frequenz (siehe Gleichung 4.80) gilt:
2 > 2 cosωIT ≥ 1 mit 0 < ωI ≤ π
3T
(4.166)
so dass durch Subtraktion von 1 der Koeffizient a′ als positive Zahl im fractional-
Format dargestellt wird:
a′ = a− 1 = 2 cosωIT − 1 (4.167)
1 > a′ ≥ 0 mit 0 < ωI ≤ π
3T
(4.168)
Die Differenzengleichungen fu¨r den frequenzselektiven Regler mit a bzw. a′ lauten
y[k] = ay[k − 1] −y[k − 2] + bu[k]− bu[k − 2] (4.169)
y[k] = a′y[k − 1] + y[k − 1] −y[k − 2] + bu[k]− bu[k − 2] (4.170)
In Abbildung 4.17 ist die optimierte Struktur fu¨r den frequenzselektiven Regler dar-
gestellt. Um zusa¨tzlich zur Koeffizientenquantisierung weitere Ungenauigkeiten durch
Rundungsfehler mo¨glichst auszuschließen, muss die Addition an den Summierstellen
sowie die Speicherung der Verzo¨gerungselemente mit 32-Bit-Zahlen erfolgen. Erst bei
der Weiterverarbeitung des Reglerausganges erfolgt eine Rundung auf eine 16-Bit-Zahl.
Der kritische Punkt fu¨r die Genauigkeit ist dabei wieder der Koeffizient a′. Wa¨h-
rend das Produkt u · b als Multiplikation zweier 16-Bit-Zahlen exakt als 32-Bit-Wert
weiterverarbeitet wird, stellt sich beim Produkt y · a′ das Problem, dass y bereits
eine 32-Bit-Zahl ist. In einer ersten Variante arbeitete man mit einem gerundeten 16-
Bit-Wert von y und fu¨hrt eine einfache Multiplikation zweier 16-Bit-Werte durch, die
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zweite, verbesserte Variante beru¨cksichtigt auch die niederwertigen 16 Bit von y und
korrigiert entsprechend die niederwertigen 16 Bit des Multiplikationsergebnisses. Dass
sich dieser zusa¨tzliche Rechenaufwand lohnt, wird am Beispiel der Impulsantwort eines
digitalisierten Reglers fu¨r 250 Hz in Abbildung 4.18 demonstriert.
Die Ausgangsgro¨ße y1 der ersten Variante zeigt deutliche Amplitudenschwankungen
und wa¨re demnach Quelle fu¨r unerwu¨nschte Oberschwingungen in der Stellgro¨ße. Au-
ßerdem deutet die zunehmende Phasenverschiebung auf eine erhebliche Abweichung
der Modulationsfrequenz vom Idealwert hin. Ein solcher Frequenzfehler ist zwar auch
bei der zweiten Variante vorhanden, aber wesentlich geringer. Ein Vergleich der zwei-
ten Variante mit der idealen zeitkontinuierlichen Impulsantwort yideal ist in Abbildung
4.19 zu sehen. Durch Differenzbildung entsteht eine Schwebung mit der Periodendauer
TS = 39.244 s, d. h. in dieser Zeit ist durch den Frequenzfehler eine Phasenverschie-
bung von 2π aufgelaufen. Die Frequenzabweichung ergibt sich zu
∆f =
1
TS
= 0.02548160228315Hz (4.171)
und entspricht nahezu exakt der Frequenzabweichung, die durch die Koeffizienten-
quantisierung von a′ entsteht
∆fquant =








arccos
round(215(2cos2pifT−1)
215
+1
2
2πT
− f








= 0.02548147929360Hz (4.172)
Die Auswertung von Gleichung 4.172 fu¨r den interessierenden Frequenzbereich bis
1300 Hz zeigt Abbildung 4.20. Mit zunehmender Frequenz verringert sich der absolu-
te Frequenzfehler. Aber selbst fu¨r die 5. Oberschwingung mit einer Abweichung von
0.025 Hz ist die Quantisierung ausreichend genau. Das untere Diagramm zeigt eine
vergro¨ßerte Darstellung der Umgebung von 250 Hz.
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Abb. 4.18: Vergleich der Implementierungsvarianten mit einfacher Multiplikation y1
und mit genauerer Multiplikation y2 am Beispiel der Impulsantwort eines fre-
quenzselektiven Reglers fu¨r 250 Hz; Differenz der Ausgangssignale und der Im-
pulsantwort des zeitkontinuierlichen Reglers
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Abb. 4.19: Differenz der Ausgangssignale der Implementierungsvariante mit genauer
Multiplikation y2 und des zeitkontinuierlichen Reglers; Markierung der Schwe-
bungsperiode TS
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Abb. 4.20: Frequenzfehler durch Quantisierung von a′ fu¨r Modulationsfrequenzen von
50 bis 1300 Hz sowie vergro¨ßerte Darstellung fu¨r 250 Hz
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5 Beschreibung des Hybridfilters
5.1 Aufbau
Der Hybridfilter wird parallel zu den zu kompensierenden Lasten angeschlossen. Ab-
bildung 5.1 zeigt das Schaltbild mit den wesentlichen Hardwarekomponenten und den
Messgro¨ßen, die im weiteren kurz erla¨utert werden.
Die drei Einphasentransformatoren sind mit einem Luftspalt im Eisenkern ausge-
fu¨hrt, so dass die Hauptinduktivita¨t Lm nur 400 µH betra¨gt. Zusammen mit den
Filterkondensatoren Cf bilden sie einen Reihenschwingkreis als passiven Filter. Die
Einzelkapazita¨ten der Dreieckschaltung betragen 0.4 mF. Zur Berechnung der Reso-
nanzfrequenz muss aber die a¨quivalente Kapazita¨t in Sternschaltung von 1.2 mF ange-
wendet werden. Die Resonanzfrequenz des Reihenschwingkreises betra¨gt 230 Hz. Das
U¨bersetzungsverha¨ltnis u¨ der Transformatoren von Wechselrichterseite zur Netzsan-
schlussseite betra¨gt 1.6:1.
Der dreiphasige IGBT-Wechselrichter ist u¨ber einen Pulsfrequenzfilter bestehend
aus der Induktivita¨t Lp mit 0.95 mH und der Kapazita¨t Cp mit 0.66 µF an den Wick-
lungsanfang jeweils eines Transformators angeschlossen. Die Wicklungsenden bilden
einen isolierten Sternpunkt. Eine Nullsystemregelung ist somit nicht mo¨glich.
Der Zwischenkreiskondensator wird u¨ber eine dreiphasige Diodenbru¨cke auf den
Gleichrichtwert der momentanen Netzspannung gehalten. Zum Einschalten ist eine
Vorladeschaltung notwendig. Durch diese Diodenbru¨cke werden die Verluste im Wech-
selrichter gedeckt und eventuell eine Wirkleistungsabgabe aus dem Zwischenkreis u¨ber
den Wechselrichter ausgeglichen. Damit kann im Normalfall verhindert werden, dass
eine Grundschwingungskomponente im Wechselrichterstrom zur Regelung der Zwi-
schenkreisspannung erforderlich ist. Diese Grundschwingungskomponente ist nicht er-
wu¨nscht, weil sonst der mo¨gliche Oberschwingungsstrom aufgrund der thermischen
Belastbarkeit der IGBTs und Pulsfrequenzfilterinduktivita¨ten reduziert werden mu¨s-
ste. Durch die sehr kleine Grundschwingungsspannung amWechselrichtereingang wa¨re
ein entsprechend großer Strom zur Deckung einer bestimmten Wirkleistung notwendig.
Alle Regelungsaufgaben und die gesamte Ablaufsteuerung werden mit zwei 16-
bit Festkomma Digitalen Signalprozessoren (Texas Instruments TMS320LF2406) be-
wa¨ltigt. Zur Umsetzung der Messsignale kommen die internen 10-bit-Analog-Digital-
Wandler der Prozessoren zur Anwendung. Die Generierung der Schaltsignale fu¨r die
IGBT-Treiber erfolgt ebenfalls durch eine prozessorinterne PWM-Einheit. Es werden
160 Pulsperioden pro Netzperiode generiert. Durch einen Phasenregelkreis erfolgt die
Synchronisation auf die Netzspannung und eine Anpassung an Netzfrequenzschwan-
kungen. Somit ergibt sich fu¨r 50 Hz Netzfrequenz eine Pulsfrequenz von 8 kHz.
Es werden die dreiphasigen Gro¨ßen Netzspannung uN , Netzstrom iN , Filterstrom
iF und Wechselrichterstrom iWR sowie die Zwischenkreisspannung uZ gemessen.
61
5 Beschreibung des Hybridfilters
DSP-Platine
Last
Cf
LmLp
Cp
iWR
iFuN iN
uZ
Einspeisung
Vorlade-
schaltung
EMV-
Filter
Abb. 5.1: Prinzipschaltbild des Hybridfilters
5.2 Regelungsstruktur
Abbildung 5.2 zeigt die gesamte Regelungsstruktur des Hybridfilters. Sie kann in zwei
funktionale Teile zerlegt werden. Zum einen die Grundschwingungs- und Zwischen-
kreisspannungsregelung, die im folgenden nur kurz beschrieben wird, und zum anderen
die Oberschwingungsregelung.
5.2.1 Grundschwingungsregelung
Die Grundschwingungsregelung hat die Aufgabe, die Grundschwingungskomponente
im Wechselrichterstrom auf Null zu halten. Es erfolgt mit dem bekannten Prinzip der
Gleichgro¨ßenregler in dq-Koordinaten, wie es auch bei direkt ans Netz gekoppelten
Wechselrichtern u¨blich ist. Es werden intern PI-Regler und eine Entkopplungsstruktur
eingesetzt.
Die Zwischenkreisspannungsregelung wird nur wirksam, wenn uZ ein bestimmtes
Maximum (650 V) u¨berschreitet. Dann wird ein solcher Sollwert fu¨r die Wirkkompo-
nente (d-Komponente) der Grundschwingungsregelung vorgegeben, dass einer weiteren
Erho¨hung von uZ entgegen gewirkt wird. Dies ist aber nur bei solchen Netzverha¨lt-
nissen notwendig, wenn die Oberschwingungsstro¨me zusammen mit den vorhandenen
Oberschwingungen der Netzspannung einen Wirkleistungsfluss in den Zwischenkreis
ergeben. Die Verluste im Wechselrichter wirken dem entgegen.
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Abb. 5.2: Regelungsstruktur des Hybridfilters
Der Phasenregelkreis (PLL) stellt den Winkel der Netzspannung ϑ fu¨r die dq-Trans-
formation bereit. Sie bewirkt gleichzeitig eine Anpassung der Pulsfrequenz an die
Netzfrequenz, so dass immer 160 Pulsperioden pro Netzperiode ausgegeben werden.
5.2.2 Oberschwingungsregelung
Die Regelung der Oberschwingungen erfolgt im ruhenden αβ-Koordinatensystem. Fu¨r
jede Komponente wird eine Regelungstruktur nach Abbildung 5.3 angewendet. Es
erfolgt zwar keine direkte Messung des Laststromes, dieser wird aber indirekt als Sto¨r-
gro¨ße verwendet, indem er aus dem gemessenen Netzstrom und Filterstrom berechnet
wird. Diese Variante ist fu¨r eine Zentralkompensation fu¨r mehrere Lasten von Vorteil,
da sich der gesamte Strom in der Einspeisung am einfachsten messen la¨sst. Es kommen
zwei identische Bandsperren mit einer Zeitkonstante T1 = 3 ms zum Einsatz, um die
Grundschwingungskomponente zu unterdru¨cken.
Mit dem Faktor FK wird eine Einstellung des Kompensationsgrades vorgenommen.
Fu¨r den Wert FK = 1 wird der gesamte Oberschwingungsstrom der Last kompen-
siert. Dieser Fall entspricht der Netzstromregelung, eine Messung des Filterstromes
wa¨re dann eigentlich nicht notwendig. Fu¨r den Wert FK = 0 werden nur die Ober-
schwingungen im Filterstrom, die durch die Verzerrung der Netzspannung verursacht
werden, unterdru¨ckt, aber es erfolgt keine Kompensation von Oberschwingungsstro¨-
men der Last.
Als Regelabweichung, die den frequenzselektiven Reglern zugefu¨hrt wird, tritt die
Differenz zwischen den Oberschwingungspektren des Filter- und Laststromes auf (Last-
strom entsprechend dem wirksamen Kompensationsgrad). Es kommen fu¨r die 5. bis
25. Oberschwingung optimierte frequenzselektive I-Regler, wie sie in Abbildung 4.17
dargestellt worden sind, zum Einsatz.
Die Eingangsgro¨ße der Proportionalversta¨rkung KP ist nicht identisch mit der Ein-
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Abb. 5.3: Struktur der Oberschwingungsregelung fu¨r eine Komponente
gangsgro¨ße der I-Regler. Durch die Wahl des Abgriffes fu¨r KP bei iFOS wird das
U¨berschwingen des Wechselrichterstromes bei Lasta¨nderungen reduziert, aber trotz-
dem eine Stabilisierung des Regelkreises erreicht.
U¨ber das Testsignal iTest kann ein sinusfo¨rmiger Sollwert einer der charakteristi-
schen Frequenzen vorgegeben werden. Die dynamische Antwort gibt Aufschluss u¨ber
das Systemverhalten bei dieser Frequenz und wird zur Validierung der Simulations-
modelle herangezogen.
5.3 Modellbildung
Die Modellierung erfolgt auf Basis von MATLAB/Simulink. Es werden Modellvarian-
ten mit unterschiedlichem Grad der Vereinfachung der realen Verha¨ltnisse untersucht.
Ziel ist es, die auftretenden Effekte mo¨glichst einfach zu beschreiben und aus der Viel-
zahl der Parameter jene zu bestimmen, die einen wesentlichen Einfluss bei der Opti-
mierung des Systems haben. Es wurde ein relativ ausfu¨hrliches dreiphasiges Modell auf
Basis der Simulink-Erweiterung fu¨r elektrische Systeme SimPowerSystems und einer
selbstgeschriebenen Erweiterung zur Interpretation des DSP-Assembler-Codes fu¨r die
Regelung erstellt. Außerdem wird mit einem einphasigen Modell aus U¨bertragungs-
funktionen und Zustandsraummodellen unter Verwendung der Control System Toolbox
gearbeitet.
Den Schwerpunkte der Untersuchungen im Rahmen dieser Dissertation bilden Aus-
sagen zur Stabilita¨t. Dabei stehen folgende Punkte im Vordergrund:
• Einfluss der Hardwareparameter des Hybridfilters
• Einstellung der Reglerparameter
• Auswirkungen der Struktur und Parameter des vorgeordneten Netzes
• Einfluss der Last
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Abb. 5.4: Dreiphasiges Modell mit Simulink / SimPowerSystems (Signalfluss ist mit
dickeren Linien hervorgehoben)
Nicht untersucht werden:
• Schalt- und Durchlassverluste der IGBT
• Verhalten hinsichtlich der Elektromagnetischen Vertra¨glichkeit (Effekte die an
die Pulsfrequenz des Wechselrichters gebunden sind)
5.3.1 Dreiphasiges Modell
Abbildung 5.4 zeigt das dreiphasige Modell auf Basis von SimPowerSystems. Einige
Teile des Modells sind als Untermodelle realisiert, die in den folgenden Abbildungen
(5.5 bis 5.10) zu sehen sind. Wenn nicht andere Werte in besonderen Fa¨llen angegeben
sind, gelten die in Anhang A angegebenen Werte fu¨r die Bauelementparameter. Zum
Teil beruhen die Angaben auf Scha¨tzungen, insbesondere die ohmschen Anteile der
verschiedenen Blindelemente.
Ohne das RC-Glied im Modell wa¨re der gemeinsame Netzknoten ein
”
indukti-
ver“ Knoten (alle angeschlossenen Betriebsmittel haben Induktivita¨ten im Anschluss-
zweig) und das Netzwerk ko¨nnte nicht mit Simulink berechnet werden. Durch die
Y-Kondensatoren des EMV-Filters der Diodenbru¨cke ist eine Kapazita¨t von 10 µF in
der realen Schaltung vorhanden.
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Abb. 5.6: Simulink-Modell der B6D-Last
Die Netzeinspeisung setzt sich aus Spannungsquellen fu¨r Grundschwingung, 3., 5.,
7., 11. und 13. Oberschwingung und der Netzimpedanz zusammen. Es ko¨nnen beliebig
unsymmetrische Werte vorgegeben werden (Abbildung 5.5).
Als Beispiel fu¨r eine Last ist hier die B6D-Last angegeben, da sie auch fu¨r den
Vergleich zwischen Messergebnissen und Simulationsergebnissen herangezogen wird
(Abbildung 5.6).
Die Regelung erfolgt nicht mit den Simulink-eigenen Regelungsblo¨cken sondern mit
einer selbstprogrammierten Funktion. Dieses Vorgehen hat zum Ziel, dass die Rege-
lung mit genau den gleichen Funktionen simuliert wird, die auch auf den Digitalen
Signalprozessoren verwendet werden. Damit werden in der Simulation alle Effekte, die
auf der 16-bit-Festkomma-Arithmetik beruhen (Quantisierung, Rundung), beru¨cksich-
tigt. Der eigentliche Grund fu¨r diesen zusa¨tzlichen Aufwand ist aber, dass Tests und
Optimierung des DSP-Programmcodes in der Umgebung von MATLAB/Simulink er-
mo¨glicht werden.
Fu¨r diese Aufgabe wurde ein Interpreter geschrieben, welcher den Assemblercode
fu¨r den TMS320LF2406 in Assemblercode fu¨r die Intel-x86-Prozessoren (Pentium)
u¨bersetzt. Solche Interpreter ko¨nnen mit den lexikalischen und syntaktischen Ana-
lysewerkzeugen flex und bison relativ bequem erstellt werden [22]. Der so erzeugte
Assemblercode wird in eine C++-Klasse eingebettet, welche die beno¨tigte Peripherie
und den RAM des DSP nachbildet. Diese Klasse wird von der C++-Schnittstelle von
Simulink aufgerufen (S-Function). Diese Vorgehensweise sollte nicht mit der in MAT-
LAB/Simulink mo¨glichen C-Codegenerierung mit dem Real-Time Workshop verwech-
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Abb. 5.7: Simulink-Modell der Regelung
selt werden. Diese wirkt genau in der entgegengesetzten Richtung, d. h. ausgehend von
Simulink-Regelungstrukturen wird C-Code erzeugt und dieser wird mit Bibliotheken,
die an den Zielprozessor (Embedded Target) angepasst sind, verbunden. Im vorliegen-
den Fall mussten aber die Regelungsfunktionen in Assembler geschrieben werden, da
sonst die Leistung der verwendeten Prozessoren nicht ausgereicht ha¨tte.
Entsprechend der realen Struktur kommen zwei verschiedene S-Funktionen zur An-
wendung (Abbildung 5.7). Im Rechner 1 werden die PLL und die Oberschwingungs-
regelung, im Rechner 2 die Grundschwingungsregelung und die Sollwerte fu¨r den Mo-
dulator berechnet. Der Winkel der Netzspannung und die Summe der Ausga¨nge der
Oberschwingungssollwerte werden vom Rechner 1 zum Rechner 2 u¨bertragen. Die Re-
gelungsalgorithmen werden in der Realita¨t innerhalb einer Pulsperiode durchgerech-
net. Mit dem Verzo¨gerungsglied am Ausgang des Rechners 2 wird diese Totzeit zwi-
schen Messwerterfassung und Ausgabe eines neuen Modulatorsollwertes exakt nachge-
bildet. Die 10-Bit-Analog-Digital-Wandler werden mit einer einfachen Rundungsfunk-
tion nachgebildet, außerdem erfolgt eine Normierung der Messwerte entsprechend den
DSP-Gro¨ßen (in Abbildung 5.8 als Beispiel fu¨r den Filterstrom iF ).
Der Wechselrichter wird, so wie in Abbildung 5.4 dargestellt, als Spannungsmit-
telwertmodell nachgebildet. Zu diesem Zweck wird der Modulatorsollwert mit dem
Wert der als konstant angenommene Zwischenkreisspannung multipliziert und u¨ber
gesteuerte Spannungsquellen in das elektrische Netzwerk eingepra¨gt. Eine exaktere,
aber zeitaufwendigere Variante zeigt Abbildung 5.9. Hier werden die IGBTs als ideale
Schalter nachgebildet und durch eine Nachbildung der PWM-Einheit des DSP ange-
steuert. Somit ko¨nnen Effekte, die durch die Pulsweitenmodulation entstehen, simu-
liert werden. Im Rahmen dieser Arbeit stehen diese Effekte aber nicht im Vordergrund,
sondern der Zweck dieser Modellvariante liegt in der Nachbildung des Zwischenkreises
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Abb. 5.9: Dreiphasiges Modell mit PWM und WR-Nachbildung als ideale Schalter
inklusive der Einspeisung u¨ber die Diodenbru¨cke (Abbildung 5.10). Bei dem Modell
des IGBT-Wechselrichters mit idealen Schaltern erfolgt keine Beru¨cksichtigung der
Einschaltverzo¨gerung zwischen den beiden Transistoren eines Bru¨ckenzweiges.
5.3.2 Einphasiges Modell
Abbildung 5.11 zeigt das Simulink-Modell des elektrischen Netzwerkes als einphasi-
ge Schaltung. Alle elektrischen Elemente werden als einfache Impedanzen realisiert.
Im Unterschied zum dreiphasigen Modell wird der Einphasentransformator als T-Er-
satzschaltbild ohne das reale U¨bersetzungsverha¨ltnis nachgebildet. Deshalb mu¨ssen
alle Gro¨ßen der Wechselrichterseite mit dem U¨bersetzungsverha¨ltnis auf die Netzseite
umgerechnet werden.
Netzspannung und Wechselricherspannung werden als gesteuerte Spannungsquellen
eingepra¨gt, die Last wird als gesteuerte Stromquelle modelliert. Dieses Modell kann
zur Simulation im Zeitbereich verwendet werden, indem die gesteuerten Quellen mit
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Abb. 5.11: Einphasiges Simulink-Modell des elektrischen Netzwerkes (ohne Regelung)
entsprechenden Eingangssignalen versorgt werden. Dies wurde zum Vergleich mit dem
dreiphasigen Modell auch gemacht.
Der eigentliche Zweck dieses Modells liegt aber darin, dass dafu¨r eine Zustandsraum-
darstellung ermittelt werden kann, da es sich um eine lineares System handelt (siehe
Anhang B.3). Mit Hilfe dieses Zustandsraummodells der Regelstrecke kann in Ver-
bindung mit dem Zustandsraummodell der Regelung eine Stabilita¨tsanalyse mittels
numerischer Bestimmung der Polstellen des Systems erfolgen (Kapitel 7).
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6 Messergebnisse
6.1 Messaufbau
Fu¨r eine praxisnahe Erprobung des Hybridfilters sind Messungen mit realen Strom-
richterlasten unerla¨sslich. In Abbildung 6.1 ist ein U¨bersichtsschaltbild fu¨r die rea-
lisierte Versuchsanordnung dargestellt. Die elektrischen Gro¨ßen werden im weiteren
mit einem zusa¨tzlichen tiefgestellten Index (1,2,3) zur Kennzeichnung des Leiters des
Drehstromsystems versehen.
Es ko¨nnen zwei verschiedene Werte fu¨r die Netzinduktivita¨t realisiert werden. Zur
eigentlichen Netzinduktivita¨t am Netzanschluss der Versuchsanlage ist noch eine zu-
sa¨tzliche Netzdrossel in Reihe geschaltet, die mit einem Schu¨tz u¨berbru¨ckt werden
kann.
Der Hybridfilter entspricht dem in Kapitel 5 beschriebenen Aufbau. Es kann eine
60 kvar-Paralleldrossel zugeschaltet werden, die nahezu den gesamten Grundschwin-
gungsblindstrom des Hybridfilters kompensiert.
Es sind zwei verschiedene Stromrichterlasten vorhanden. Die 6-Puls-Thyristor-Bru¨k-
ke (B6C) verfu¨gt u¨ber eine große Gleichstrominduktivita¨t von 30 mH, so dass nur
Blindstrom dem Netz entnommen wird. Mit einer Stromregelung wird ein konstanter
Gleichstrom von etwa 80 A eingestellt. Daraus resultiert eine induktive Grundschwin-
gungsblindleistung von 40 kvar. Durch die große Gleichstrominduktivita¨t entspricht
diese Last sehr gut dem Oberschwingungsstromquellenmodell.
Die 6-Puls-Dioden-Bru¨cke (B6D) verfu¨gt u¨ber einen Gla¨ttungskondensator von 2.25
mF und wird mit einem Widerstand von 10 Ω belastet, um eine Wirkleistung von et-
wa 30 kW zu realisieren. An dieser Schaltung kann die in Abschnitt 3.4 beschriebene
Beeinflussung des Laststromes durch die Oberschwingungskompensation gut demon-
striert werden.
Bezu¨glich der Messung und Darstellung der Oberschwingungen sei auf folgende Zu-
sammenha¨nge hingewiesen. Die bereits vorhandenen Oberschwingungen in der Netz-
spannung am Anschlusspunkt der Messanordnung betragen bis zu 2.5 % der Grund-
schwingung, sind unsymmetrisch und unterliegen zeitlichen Schwankungen. Der Grund-
schwingungseffektivwert der Leerlaufspannung liegt im Bereich von 222 bis 230 V. In
Tabelle 6.1 sind die dominanten Oberschwingungen der Netzspannung (gemessen an
einem Wochenende) aufgefu¨hrt. Bei der 5. und 11. Oberschwingung u¨berwiegt das
Gegensystem, bei der 7. das Mitsystem. Fu¨r die 3. und 13. Oberschwingung liegen
sta¨rker unsymmetrische Verha¨ltnisse vor.
Die Messungen im Zeitbereich wurden mit einem 4-Kanal-Speicheroszillographen
(LeCroy) mit 8-bit-AD-Wandlern durchgefu¨hrt. Die mit Fourieranalyse aus diesen
Messungen ermittelten Spannungsoberschwingungen sind deshalb nicht sehr genau.
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Abb. 6.1: Messaufbau mit Definition der elektrischen Gro¨ßen
Die Leiter-Erde-Spannung des Leiter 1 uN1 wird als Orientierung fu¨r die Momen-
tanwerte der Netzspannung mit aufgezeichnet, wenn der 4. Kanal nicht fu¨r andere
Messgro¨ßen verwendet wurde.
Zur genaueren Messung der Netzspannung wird ein Leistungsmessgera¨t (PM300 von
Voltech) verwendet, welches Angaben zu Betrag und Phasenlage der einzelnen Ober-
schwingungen in allen Phasen liefert. Da das Spektrum der Netzspannung zeitlichen
Schwankungen unterliegt, ist beim Ablesen der Messwerte eine Mittelung erforderlich.
Die Leerlaufspannung des Netzes kann natu¨rlich nur zeitversetzt zu den Messungen
mit Belastung erfolgen. Diese Ungenauigkeiten tragen zu den Abweichungen zwischen
den Messergebnisse und den Simulationsergebnissen bei.
h gemessene Leiter-Erde-Spannung [V] Null- Mit- Gegen-
L1 L2 L3 system system system
1 230.2 6 0◦ 229.5 6 -120◦ 229.9 6 -240◦ 0.2 6 35◦ 229.9 6 0◦ 0.2 6 -35◦
3 0.9 6 -330◦ 1.1 6 -55◦ 2.7 6 -240◦ 0.6 6 88◦ 1.4 6 20◦ 0.9 6 -130◦
5 5.3 6 -190◦ 5.2 6 -61◦ 5.3 6 -306◦ 0.3 6 58◦ 0.2 6 126◦ 5.3 6 174◦
7 3.7 6 -320◦ 2.9 6 -90◦ 2.8 6 -195◦ 0.1 6 57◦ 3.1 6 38◦ 0.5 6 47◦
11 1.5 6 -76◦ 1.3 6 -270◦ 1.3 6 -147◦ 0.4 6 -130◦ 0.4 6 -136◦ 1.3 6 -46◦
13 0.6 6 -356◦ 1.7 6 -60◦ 2.1 6 -246◦ 0.3 6 39◦ 1.3 6 20◦ 1.0 6 -145◦
Tabelle 6.1: Typische Oberschwingungen der Leerlaufspannung am Netzanschluss der
Versuchsanordnung
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6.2 Passiver Filter und Leerlauf des Hybridfilters
Die Messung der Stro¨me erfolgt mit 100-A und 500-A-Stromzangen, wobei die 500-
A-Stromzangen sta¨rker durch Einkopplung von Sto¨rsignalen durch den Pulswechsel-
richter betroffen sind. Deshalb wird eine Messung mit den 100-A-Stromzangen bevor-
zugt. Um eine U¨bersteuerung 100-A-Stromzangen bei der Messung des Filter- und
Netzstromes zu vermeiden, wird der Hybridfilter mit Parallelschaltung der 60 kvar-
Drossel betrieben, so dass der kapazitive Grundschwingungsblindstrom des Hybridfil-
ters kompensiert wird. Außerdem ergibt sich dadurch ein anschaulicheres Bild im Sinne
der realen Anwendung. Da im Fall der B6D-Last mit 30 kW nur etwa ein Zehntel der
Leistung, die durch den Filter kompensiert werden ko¨nnte, als Last zur Verfu¨gung
steht, wird auch weniger Blindleistung durch die Last bezogen. Durch die Kompen-
sation der kapazitiven Blindleistung des Filters mit der Paralleldrossel wird erreicht,
dass im Netz nur der Wirkstrom der Last fließt, wie es auch bei einer B6D-Last mit
300 kW bei Kompensation mit dem Hybridfilter der Fall wa¨re. In einigen Fa¨llen ist
ein Gleichanteil von bis zu 1 A im Stromsignal enthalten, der aus einer ungenu¨genden
Offset-Korrektur der Stromzangen resultiert.
6.2 Passiver Filter und Leerlauf des Hybridfilters
Wenn der passive Teil des Hybridfilters eingeschaltet ist, fließen der kapazitive Grund-
schwingungsstrom von etwa 95 A sowie Oberschwingungsstro¨me entsprechend den
in der Netzspannung vorhandenen Oberschwingungen. Der kapazitive Grundschwin-
gungsstrom bewirkt u¨ber der Netzinduktivita¨t einen Spannungsabfall, welcher die
Grundschwingungskomponente der Netzspannung am Anschlusspunkt des Filters er-
ho¨ht. Fu¨r die Netzinduktivita¨t von 50 µH ergibt sich rechnerisch eine Erho¨hung um
1.5 V. Bei Vernachla¨ssigung des ohmschen Anteils kann dieser Betrag arithmetisch zur
Leerlaufspannung addiert werden. In Abbildung 6.2 ist ein Unterschied der Grund-
schwingungsamplituden zwischen Variante a) (ohne Paralleldrossel) und Variante b)
(Blindstrom wird durch Paralleldrossel kompensiert) von 2.4 V erkennbar.
Fu¨r die Oberschwingungen zeigt der passive Teil das bekannte Saugkreisverhalten.
Die Resonanzfrequenz von 230 Hz wird durch die Netzinduktivita¨t verringert, die
Auswirkungen auf den Filterstrom zeigt der Vergleich der Varianten b) und c). Ohne
Netzdrossel fließen 25.3 A der 5. Oberschwingung und 6.8 A der 7. Oberschwingung,
nach Verringerung der Resonanzfrequenz durch die Netzdrossel nur noch 7.5 A bzw.
3.2 A. Im Gegenzug wird der Strom der 3. Oberschwingung etwas gro¨ßer von 1.6 A
auf 2.1 A.
Wenn der aktive Teil des Hybridfilters im Leerlauf zugeschaltet ist, d. h. es ist kein
Laststrom vorhanden, werden die Oberschwingungen im Filterstrom iF ausgeregelt.
Durch die Regelung stellt sich ein solcher Wechselrichterstrom iWR ein, dass u¨ber
der Hauptinduktivita¨t Lm eine Gegenspannung entsteht, die den Oberschwingungen
in der Netzspannung entgegenwirken. Die einzelnen Oberschwingungen des Wechsel-
richterstromes ko¨nnen deshalb mit folgender Gleichung berechnet werden (h ist die
Ordnungszahl der Oberschwingung):
IWRh
UNh
=
1
h 2π50 s−1 Lm u¨
(6.1)
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Abb. 6.2: Strom des passiven Filters a) ohne Netz- und Paralleldrossel; b) ohne Netz-
drossel, mit Paralleldrossel; c) mit Netz- und Paralleldrossel
Fu¨r die 5. Oberschwingung ergibt sich ein Verha¨ltnis von 1 A/V, fu¨r die 7. Oberschwin-
gung von 0.7 A/V. Diese Werte stimmen gut mit den Messwerten in Abbildung 6.3
u¨berein. Da der gesamte Blindstrom des Filters ins Netz fließt (Paralleldrossel abge-
schaltet), ist die Grundschwingungsamplitude der Netzspannung um 11.5 V gegenu¨ber
der Variante mit Netz- und Paralleldrossel angehoben.
In der Darstellung der Wechselrichterstro¨me aller drei Phasen in Abbildung 6.4
spiegelt sich die Unsymmetrie in den einzelnen Oberschwingungen der Netzspannung
wider. Die dritte Oberschwingung wird nicht mit einem frequenzselektiven I-Regler
geregelt, aber Mit- und Gegensystem werden durch die Proportionalversta¨rkung KP
beeinflusst.
6.3 B6C-Last
Abbildung 6.5 zeigt den Strom der B6C-Last sowie die Netzspannung bei Belastung
und im Leerlauf. Die Form des Netzstromes kommt der 120◦-Rechteckform sehr na-
he, somit entsprechen die Oberschwingungen des Stromes gut der idealen Formel fu¨r
Stromoberschwingungen eines 6-Puls-Gleichrichters mit sehr großer Gleichstrominduk-
tivita¨t (xd →∞) und sehr kleiner Kommutierungsinduktivita¨t (xk → 0):
Ih =
I1
h
(6.2)
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Abb. 6.3: Filterstrom, Wechselrichterstrom und Netzspannung bei Leerlauf des Hy-
bridfilters mit Netzdrossel und ohne Paralleldrossel
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Abb. 6.4: Wechselrichterstro¨me bei Leerlauf des Hybridfilters mit Netzdrossel und
ohne Paralleldrossel
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Abb. 6.5: Laststrom, Netzspannung bei Betrieb B6C-Last und Leerlaufspannung (an-
schließend gemessen) mit Netzdrossel
Durch die Kommutierungsvorga¨nge werden geda¨mpfte Schwingungen mit etwa 2.65
kHz angeregt. Der Schwingkreis wird aus Netzinduktivita¨t und Y-Kondensatoren im
EMV-Filter gebildet und durch die Spru¨nge in der Netzspannung wa¨hrend der Kom-
mutierung angeregt.
Die 5. Oberschwingung der Netzspannung wird bei Betrieb der B6C-Last gegenu¨ber
dem Leerlaufzustand reduziert, die 7. Oberschwingung bleibt etwa gleich, alle anderen
Oberschwingungen werden gro¨ßer. Der Gesamtverzerrungsfaktor (THD) steigt von 3
% im Leerlauf auf 12 % bei Betrieb der B6C-Last.
Durch die Kompensation der B6C-Last mit dem Hybridfilter werden die Kompo-
nenten der charakteristischen Oberschwingungen von der 5. bis 25. aus dem Netzstrom
eliminiert. Wie in Abbildung 6.6 auch zu sehen ist, werden die nicht durch einen fre-
quenzselektiven Regler geregelten ho¨heren Oberschwingungen ebenfalls reduziert. Da
nur die Proportionalversta¨rkung KP wirksam ist, ergibt sich eine bleibende Regelab-
weichung.
Der Wechselrichterstrom ist im Vergleich zum zu kompensierenden Strom relativ
groß. Die 5. und 7. Oberschwingung im Wechselrichterstrom werden u¨berwiegend
durch die vorhandenen Netzspannungsoberschwingungen bestimmt, so dass das be-
sonders gu¨nstige Verha¨ltnis von Wechselrichterstrom zu Filterstrom fu¨r die 5. und 7.
Oberschwingung bei diesem kleinen Laststrom nicht deutlich wird. Dies zeigt sich nur
indirekt daran, dass die Amplitude der 5. Oberschwingung im Wechselrichterstrom zur
Kompensation der B6C-Last nur um 0.4 A und die Amplitude der 7. Oberschwingung
um 2.4 A gegenu¨ber dem Leerlaufzustand des Hybridfilters zugenommen haben.
Der THD wird durch die Kompensation auf etwa 6 % halbiert, ist damit allerdings
noch doppelt so groß wie beim Leerlauf. Fu¨r die geregelten Oberschwingungen stellen
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Abb. 6.6: Laststrom, Filterstrom, Netzstrom, Netzspannung und Wechselrichterstrom
fu¨r die B6C-Last mit Kompensation durch Hybridfilter (mit Netz- und Paral-
leldrossel)
sich bei Kompensation die gleichen Amplituden in der Netzspannung ein wie im Leer-
lauf. Die Oberschwingungen oberhalb der 25. werden gegenu¨ber dem unkompensierten
Fall reduziert, aufgrund der bleibenden Regelabweichungen allerdings nicht bis auf den
Leerlaufpegel und fu¨hren so zur Erho¨hung des THD. Aus Sicht der Spannungverzer-
rung wa¨re eine vollsta¨ndige Kompensation der 5. Oberschwingung des Laststromes
unter diesen Bedingungen nicht sinnvoll, da im unkompensierten Fall die Amplitude
der 5. Oberschwingung um 4 V kleiner als im Leerlauf bzw. im kompensierten Fall ist.
Durch die große Gleichstrominduktivita¨t entspricht die B6C-Last sehr gut dem
Oberschwingungsstromquellenmodell. Daraus folgt, dass die Kompensation der Ober-
schwingungen keinen Einfluss auf das Laststromspektrum haben sollte. Dies wird
durch einen Vergleich der Laststromspektren aus Abbildung 6.5 (ohne Kompensation)
und Abbildung 6.6 (mit Kompensation) besta¨tigt.
77
6 Messergebnisse
−100
0
100iB6D1
[A]
0
30
60
39
.8
 
0.
9 1
7.
8
 
6.
2
 
 
 
3
 
1.
6
 
1.
2
 
0.
5
RMS: 44.2
Ih [A]
−400
0
400
uN1
[V]
1 3 5 7 11 13 17 190
200
400
22
0.
9
 
 
0.
5
 
 
6.
3
 
 
5.
5
 
 
2.
1
 
 
1.
5
 
 
2.
1
 
 
1.
3
RMS: 221.2
THD: 5.2 %
Uh [V]
500
520
ud
[V]
0
3
6
 
 
2
 
 
5
RMS: 511
Uh [V]
0 0.005 0.01 0.015 0.02−30
0
30iCd
[A]
t [s]
1 6 12 180
10
20
 
1.
91
12
.9
4
 
2.
16
h
RMS: 13.32
Ih [A]
Abb. 6.7: Laststrom, Netzspannung, Gleichspannung und Kondensatorstrom der B6D-
Last (mit Netzdrossel)
6.4 B6D-Last
Fu¨r eine B6D-Last wirken sich die vorhandenen Spannungsverzerrungen in einer be-
sonderen Weise aus. Wie in Abbildung 6.7 dargestellt ist, bildet sich eine 100-Hz-
Schwingung (2. Oberschwingung in Gleichspannung und Kondensatorstrom) auf der
Gleichspannungsseite aus. Ursache dafu¨r ist die Unsymmetrie in der Netzspannung
(hauptsa¨chlich die 3. Oberschwingung). Dies fu¨hrt zu einem Laststrom im Leiter 3,
der um 10 % ho¨her als in den beiden anderen Leitern ist (siehe Abbildung 6.8).
Der Vergleich der Oberschwingungen im Laststrom mit Kompensation aus Abbil-
dung 6.9 mit den Werten ohne Kompensation aus Abbildung 6.7 besta¨tigt den im
Abschnitt 3.4 beschriebenen Effekt, dass durch die Oberschwingungskompensation
die Oberschwingungen im Laststrom ansteigen. Im vorliegenden Beispiel wird der Ge-
samteffektivwert um 20 % gro¨ßer, bei nur geringer Erho¨hung der Grundschwingung.
Fu¨r eine Bezugsleistung von 30 kVA ergeben sich fu¨r die Parameter der Versuchsan-
lage ein bezogene Netzinduktivita¨t xn und eine bezogene Kommutierungsinduktivita¨t
xk von jeweils 1.5 % und eine bezogene Gleichspannungskapazita¨t yd von etwa 400 %.
Damit ist das vorliegende Beispiel in Abbildung 3.10 ungefa¨hr zwischen Bild c) und
f) anzusiedeln.
Abbildung 6.10 zeigt einen Einschaltvorgang mit der B6D-Last. Es finden zwei
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Abb. 6.9: Laststrom, Filterstrom, Netzstrom und Netzspannung der B6D-Last mit
Kompensation durch Hybridfilter (mit Netzdrossel)
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Abb. 6.10: Laststrom und Netzstrom beim Einschalten der B6D-Last mit Kompensa-
tion durch den Hybridfilter (schnelle Regelung der 5. und 7. Oberschwingung - 4
ms Reglerzeitkonstante)
Schaltvorga¨nge im Abstand von etwa 20 ms statt. Zum Zeitpunkt 0 s schließt das
Schu¨tz der Vorladewidersta¨nde, zum Zeitpunkt 0.02 s werden die Vorladewidersta¨n-
de durch das zweite Schu¨tz u¨berbru¨ckt. Die Amplitudenspektren unterhalb des Zeit-
verlaufes zeigen jeweils das Spektrum fu¨r das genau daru¨ber befindliche 1-Perioden-
Zeitfenster.
Die großen Laststromimpulse direkt nach den Schaltvorga¨ngen regen auch im Hy-
bridfilter Ausgleichsvorga¨nge an. Der Netzstrom zeigt in der ersten Periode ein gewis-
ses U¨berschwingen der Kompensation. Bei diesem Vorgang wurden fu¨r die Regler der
5. und 7. Oberschwingung ein KI -Wert von 1000, das entspricht einer Zeitkonstante
von etwa 4 ms, eingestellt. Die Kompensation der 5. und 7. Oberschwingung wirkt
sehr schnell, so dass diese Oberschwingungen in der 3. Netzperiode schon vollsta¨ndig
eliminiert sind.
Ein a¨hnlicher Vorgang mit einem KI -Wert von 300 (Zeitkonstante 14 ms) fu¨r die
5. und 7. Oberschwingung bei sonst gleichen Reglereinstellungen ist in Abbildung
6.11 dargestellt. Die etwas langsamere Reaktion der Oberschwingungsregelung ist in
den Spektren des Netzstromes noch erkennbar, aber sie wird deutlicher, wenn die
Zeitverla¨ufe der Reglerausga¨nge betrachtet werden, wofu¨r auf den na¨chsten Abschnitt
verwiesen wird.
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Abb. 6.11: Laststrom und Netzstrom beim Einschalten der B6D-Last mit Kompensa-
tion durch den Hybridfilter (langsame Regelung der 5. und 7. Oberschwingung -
14 ms Reglerzeitkonstante)
6.4.1 Simulationsergebnisse fu¨r Einschaltvorgang
Anhand des Einschaltvorganges der B6D-Last mit gleichzeitiger Kompensation durch
den Hybridfilter soll die Funktionsfa¨higkeit des dreiphasigen Modells demonstriert
werden. Fu¨r die Simulationen in diesem Abschnitt wurde das dreiphasige Modell mit
idealen Schaltern und Nachbildung des Zwischenkreises aus Abbildung 5.9 angewendet.
Fu¨r den Einschaltvorgang mit schneller Reglereinstellung entsprechend Abbildung
6.10 ist der Vergleich der Messwerte mit den Simulationswerten fu¨r Filterstrom, Last-
strom und Netzstrom in Abbildung 6.12 dargestellt. Es zeigt sich eine gute U¨ber-
einstimmung der Kurven. Nur der zweite Schaltvorgang (bei t = 0.02 s) ist in der
Simulation etwas verspa¨tet, so dass in diesem Bereich gro¨ßere Abweichungen auftre-
ten.
In Abbildung 6.13 sind die Zeitverla¨ufe der Ausga¨nge der frequenzselektiven Regler
als Messwert und Simulationsergebnis u¨berlagert dargestellt. Aufgrund des begrenzten
RAM-Speichers im DSP konnten nur 512 Punkte pro Kurve aufgezeichnet werden. Es
wurde eine solcher Messzeitraum gewa¨hlt, dass der Einschwingvorgang des jeweilgen
Reglerausgang gut erkennbar ist (fu¨r die 5. bis 11. Oberschwingung 120 ms, fu¨r die
13. bis 25. Oberschwingung 1.2 s). Bei langem Messzeitraum und großer Modulati-
onsfrequenz des Reglers kann das Abtasttheorem fu¨r die Messwerte nicht eingehalten
werden. Es wird deshalb nicht der Momentanwertverlauf der Reglerausga¨nge sondern
81
6 Messergebnisse
−200
−100
0
200
IF1
[A]
−200
−100
0
200
IB6D1
[A]
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1−200
−100
0
200
IN1
[A]
t [s]
Simulation
Messung
Abb. 6.12: Vergleich der Messwerte und Simulationsergebnisse fu¨r Filterstrom, Last-
strom und Netzstrom mit schneller Regelung
nur dessen Hu¨llkurve fu¨r den Vergleich herangezogen.
Grundsa¨tzlich ist die U¨bereinstimmung zwischen Messung und Simulation gut, wenn
man bedenkt, dass eine große Zahl der Modellparameter nur grob gemessen bzw. ab-
gescha¨tzt werden konnten. Die vorhandenen Abweichungen sind fu¨r die verschiedenen
Oberschwingungen unterschiedlich zu bewerten.
Fu¨r die hohen Oberschwingungen (19. bis 25.) stellt das Signal mit Aussteuerun-
gen bis 20 hauptsa¨chlich den Rauschpegel dar, da hier die Amplituden im Laststrom
an der Grenze der Auflo¨sung der digitalen Regelung liegen und keine nennenswerten
Amplituden in der Netzspannung vorhanden sind.
Auch fu¨r die mittleren Oberschwingungen sind nur kleine Amplituden im Laststrom
vorhanden, deshalb ist hier der Einfluss der vorhandenen Spannungsoberschwingungen
relativ groß. Die Spannungsoberschwingungen werden nur bis zur 13. Oberschwingung
im Modell beru¨cksichtigt, aber gerade die 11. und 13. Oberschwingung unterliegen
schnellen Amplituden- und Phasena¨nderungen, so dass die bei den Messungen vorlie-
gende Spannungsverzerrung nicht exakt bestimmt und im Modell nachgebildet werden
konnte. Dies zeigt sich insbesondere am stationa¨ren Endwert der 11. Oberschwingung,
der viel kleiner als der gemessene Wert ist.
Das Einschwingverhalten der Oberschwingungen, die relativ dicht an der Nullstelle
des Stabilita¨tsbereiches liegen, sind besonders sensibel fu¨r die exakte Beru¨cksichtigung
der Hardwareparameter und somit fu¨hrt die unvermeidbare Toleranz bei der Bestim-
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Abb. 6.13: Vergleich der gemessenen und simulierten Reglerausga¨nge beim Einschalten
der B6D-Last mit Kompensation durch den Hybridfilter mit schneller Regelung
Abb. 6.14: Vergleich der gemessenen und simulierten Reglerausga¨nge beim Einschalten
der B6D-Last mit Kompensation durch den Hybridfilter mit langsamer Regelung
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mung dieser Parameter zu gro¨ßeren Abweichungen in diesem Bereich. Im vorliegenden
Fall betrifft dies insbesondere die 13. und 17. Oberschwingung, wo erkennbar eine zu
große Da¨mpfung im Modell wirksam ist.
Diese U¨berlegungen besta¨tigen sich auch bei der Betrachtung der Reglerausga¨n-
ge fu¨r den Einschaltvorgang mit der langsamen Reglereinstellung, deren gemessene
Stromverla¨ufe in Abbildung 6.11 dargestellt waren. Die zugeho¨rigen Mess- und Simu-
lationswerte der Reglerausga¨nge sind in Abbildung 6.14 dargestellt. Man beachte den
gea¨nderten Zeitmaßstab im Vergleich zu Abbildung 6.13. Zum Beispiel ist die Peri-
odendauer der Hu¨llkurve der 13. Oberschwingung in beiden Abbildungen gleich, denn
in beiden Fa¨llen wurde ein KI -Wert von 100 eingestellt (es unterscheiden sich nur die
KI -Werte der 5. und 7. Oberschwingung).
Die U¨bereinstimmung zwischen Messung und Simulation in den ersten beiden Netz-
perioden ist bei langsamer Regelung viel besser als bei schneller Regelung. Insbeson-
dere die 7. Oberschwingung bei schneller Regelung hat im diesem Bereich mit großen
Ausgleichsvorga¨ngen im Laststrom gro¨ßere Abweichungen zwischen Messung und Si-
mulation. Es ist festzustellen, dass sich die nicht exakte Nachbildung der transienten
Vorga¨nge der Last bei einer schnellen Reglereinstellung sta¨rker auf die Simulationsge-
nauigkeit auswirkt als bei einer langsameren Reglereinstellung.
Die Reglerausga¨nge der 5. und 7. Oberschwingung mit langsamer Regelung zeigen
im Vergleich zur schnellen Regelung kein U¨berschwingen mehr. Welche Reglereinstel-
lungen in der Praxis gewa¨hlt werden sollte, muss vom Anwender entschieden werden.
In Fa¨llen mit kritischen Ausgleichsvorga¨ngen oder getaktetem Betrieb der Last, bei
dem die Ausgleichsvorga¨nge den Flicker erho¨hen ko¨nnten, kann durch die Simulation
eine Optimierung vorgenommen werden. Die mo¨glichst exakte Nachbildung von Netz
und Last fu¨r die Simulation im Zeitbereich bedeutet natu¨rlich einen hohen Aufwand.
Hier ist der Ansatzpunkt fu¨r adaptive Regelverfahren, die eine solche Optimierung
automatisch vornehmen.
6.5 Ermittlung des dynamischen Verhaltens mit Testsignal
Zur Validierung des Simulationsmodells ist es vorteilhaft, das Gesamtsystem aus Netz,
Last und Hybridfilter auf mo¨glichst wenige Bestandteile zu reduzieren, da somit die
Anzahl der Modellparameter und damit der Fehlerquellen verringert wird. Deshalb soll
im weiteren nur das Zusammenwirken von Netz und Hybridfilter betrachtet werden,
ohne dass eine zu kompensierende Last angeschlossen ist.
Das stationa¨re Verhalten des Hybridfilter im Leerlauf wurde im Abschnitt 6.2 bereits
dargestellt. Zur Bewertung des dynamischen Verhaltens ist eine definierte Anregung
notwendig, die in Form des Stromtestsignals, welches bei der Beschreibung der Ober-
schwingungsregelung bereits vorgestellt wurde (siehe Abbildung 5.3), sehr einfach zu
realisieren ist.
Wie schon erwa¨hnt, ist der kritische Frequenzbereich fu¨r die Genauigkeit des Simula-
tionsmodells die Umgebung der Nullstelle des Stabilita¨tsbereiches. Deshalb werden im
weiteren Versuche mit einem 10 A-Stromtestsignal fu¨r die Oberschwingungen darge-
stellt, die sich direkt ober- und unterhalb dieser Stelle befinden. Die Netzbedingungen
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werden durch Zu- oder Abschalten der Netzdrossel vera¨ndert. Bei gleichbleibendem
KP -Wert (15000) verschiebt sich also die Nullstelle im Stabilita¨tsbereich. Fu¨r die Va-
riante ohne Netzdrossel liegt sie zwischen der 17. und 19. Oberschwingung, fu¨r die
Variante mit Netzdrossel zwischen der 13. und 17. Oberschwingung.
In Abbildung 6.15 sind die Mess- und Simulationswerte der Reglerausga¨nge fu¨r die
vier Versuche dargestellt. Es ist eine gute U¨bereinstimmung festzustellen. Allerdings
ist in allen Verla¨ufen die Periodendauer des Einschwingvorganges in der Simulation
etwas kleiner als in der Messung und die Da¨mpfung etwas gro¨ßer. Die Simulationen
wurden wie im vorhergehenden Abschnitt mit dem dreiphasigen Modell mit idealen
Schaltern und Nachbildung des Zwischenkreises durchgefu¨hrt.
Anhand der Versuche mit dem Stromtestsignal kann auch das einphasige Modell
(siehe Abbildung 5.11) evaluiert werden. Unsymmetrien der Netzspannung, Pulswei-
tenmodulation und Schwankungen der Gleichspannung im Wechselrichter werden bei
diesem Modell vernachla¨ssigt. Die Ergebnisse sind identisch mit Simulationsergebnis-
sen fu¨r Leiter 1 des dreiphasigen Modells mit Spannungsmittelwertmodell des Wech-
selrichters nach Abbildung 5.4, deshalb wird auf eine explizite Darstellung fu¨r dieses
vereinfachte dreiphasige Modell verzichtet.
In Abbildung 6.16 ist ein Vergleich zwischen dreiphasigem und einphasigem Modell
fu¨r die vier Versuche dargestellt. Mit Ausnahme des Versuchs fu¨r 17. OS ohne Netz-
drossel (LN = 50 µH) stimmen die Zeitverla¨ufe der Reglerausga¨nge gut u¨berein. Die
Abweichungen in dem Ausnahmefall sind hauptsa¨chlich auf die konstante Gleichspan-
nung im einphasigen Modell zuru¨ckzufu¨hren. Die Abweichungen sind im allgemeinen
geringer als die Unterschiede, die durch die Ungenauigkeiten der Modellparameter ver-
ursacht werden. Auf Basis des einphasigen Modells ko¨nnen also durchaus belastbare
Aussagen zum Verhalten des Systems aus Hybridfilter und Netz gemacht werden, wie
sie im folgenden Kapitel beschrieben sind.
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Abb. 6.15: Vergleich der simulierten und gemessenen Werte der Reglerausga¨nge mit 10
A-Stromtestsignal fu¨r verschiedene Oberschwingungen, mit und ohne Netzdrossel
Abb. 6.16: Vergleich der Reglerausga¨nge fu¨r Simulation mit drei- und einphasigem
Modell mit 10 A-Stromtestsignal fu¨r verschiedene Oberschwingungen, mit und
ohne Netzdrossel
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7 Beurteilung des Gesamtsystems anhand der
Polstellen
Fu¨r das Gesamtsystem aus Hybridfilter und Netz liegt ein linearisiertes Modell in Form
des einphasigen Modells vor. Aussagen zur Stabilita¨t und Dynamik ko¨nnen nun, so wie
am einfachen Regelkreis mit PT2-Strecke demonstriert, aus der Lage der Polstellen
der U¨bertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises abgeleitet werden. Wegen
der Komplexita¨t des Systems ko¨nnen keine analytischen Zusammenha¨nge ermittelt
werden, sondern es werden die Polstellen numerisch aus der Systemmatrix fu¨r einen
Parametersatz ermittelt. Durch die Variation eines oder mehrerer Parameter ko¨nnen
die gewu¨nschten Zusammenha¨nge ermittelt und grafisch, z. B. als Ortskurven in der
z-Ebene oder Stabilita¨tsbereich, dargestellt werden. Die Ermittlung der Systemmatrix
und Berechnung der Polstellen mit MATLAB ist in Anhang B.3 beschrieben.
7.1 Polstellen der Regelstrecke
Zuna¨chst soll die Polstellenkonfiguration fu¨r die Regelstrecke, d. h. das einphasige
elektrische Netzwerk aus Abbildung 5.11, betrachtet werden. Eingangsgro¨ße ist die
Wechselrichterspannung uWR, Ausgangsgro¨ße der Filterstrom iF . Fu¨r die beiden Va-
rianten der Netzinduktivita¨t aus Abschnitt 6.5 sind die berechneten Polstellen sortiert
nach dem Betrag in Tabelle 7.1 aufgefu¨hrt. Die Berechnung erfolgte mit den in Anhang
A angegebenen Modellparametern. Es ergeben sich drei konjugiert komplexe Polpaare
und drei reelle Polstellen.
Die Lage der Polstellen in der z-Ebene ist im oberen Teil der Abbildung 7.1 dar-
gestellt. Die Varianten sind durch unterschiedliche Graustufen der Markierungen der
Polstellen gekennzeichnet. Die a¨quivalenten Pole der Varianten sind miteinander ver-
bunden, so dass Ortskurven entstehen. Auf dem Einheitskreis ist die Lage der charak-
teristischen Oberschwingungen entsprechend der Abtastfrequenz von 8 kHz (d. h. der
Strecke mit LN = 50 µH Strecke mit LN = 250 µH
P1 0.998456 0.998493
P2 0.984456 0.984456
P3 0.947697 ± j 0.209914 0.969697 ± j 0.163248
P4 0.736972 ± j 0.377257 -0.826186 ± j 0.281313
P5 0.027604 ± j 0.746721 -0.042790 ± j 0.741717
P6 0 0
Tabelle 7.1: Polstellen der Regelstrecke
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Abb. 7.1: Polstellen und Impulsantwort der Regelstrecke
Punkt -1 entspricht 4 kHz) markiert. Im unteren Teil der Abbildung ist die Impul-
santwort der beiden Varianten u¨ber eine Netzperiode dargestellt.
Das dominierende Polpaar der Regelstrecke ist P3 in der Na¨he der 5. Oberschwin-
gung, da es sich am dichtesten am Einheitskreis befindet. Die Impulsantwort wird
folglich durch eine abklingende Schwingung mit ca. 5 Perioden innerhalb einer Netz-
periode bestimmt. Fu¨r die Variante ohne Netzdrossel ergibt sich eine etwas u¨ber 250
Hz liegende Schwingung, fu¨r die Variante mit Netzdrossel eine unterhalb von 250 Hz
liegende Schwingung, so wie es auch aus der Lage der P3-Pole bezu¨glich der 5. Ober-
schwingung auf dem Einheitskreis abgelesen werden kann. Entsprechend dem Abstand
der Pole vom Einheitskreis in radialer Richtung ist die Da¨mpfung der Schwingung fu¨r
die Variante ohne Netzdrossel gro¨ßer als fu¨r die Variante mit Netzdrossel.
Durch die Vera¨nderung der Netzinduktivita¨t wird die Lage des Polpaares P4 stark
beeinflusst. In der Impulsantwort der Variante ohne Netzdrossel ist der zugeho¨rige
Ausgleichsvorgang mit einer Frequenz in der Na¨he der 13. Oberschwingung aufgrund
der starken Da¨mpfung kaum erkennbar. Fu¨r die Variante mit Netzdrossel befindet
sich diese Polstelle im 2. Quadranten und na¨her am Einheitskreis. Daraus folgt die
deutlich in der Impulsantwort erkennbare, hochfrequente Schwingung (ca. 3.5 kHz),
die erst nach 3 ms abgeklungen ist. Aus der Lage im 2. Quadranten ergibt sich, dass
nur noch ein Abtastwert pro Halbperiode dieser Schwingung vorliegt.
Die Regelstrecke wird durch das dominierende Polpaar relativ gut charakterisiert.
Daraus folgt, dass fu¨r das Gesamtsystem ein a¨hnliches Stabilita¨tsverhalten zu erwarten
ist, wie es fu¨r den einfachen zeitdiskreten Regelkreis mit PT2-Strecke in Abschnitt 4.4
beschrieben wurde.
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Abb. 7.2: KP -KI -Stabilita¨tsbereiche fu¨r Gesamtsystem ohne bzw. mit Netzdrossel
7.2 Einfluss der Netzinduktivita¨t auf Stabilita¨t und Dynamik
Um die Auswirkungen der A¨nderung der Netzinduktivita¨t auf die Stabilita¨t zu quan-
tifizieren wurde fu¨r die kritischen, mittleren Oberschwingungen der KP -KI -Stabili⁀¨ats-
bereich berechnet (Abbildung 7.2). Zur besseren Vergleichbarkeit mit den Ergebnissen
des einfachen zeitdiskreten Regelkreises erfolgt die Skalierung in realen Werten. In
Anhang A sind sowohl die realen Werte als auch die DSP-gerechten integer-Werte
angegeben, fu¨r die folgende Beziehungen gelten:
KI =
KI(DSP )
32768T
(7.1)
KP =
KP (DSP )
32768
(7.2)
Die Form der Stabilita¨tsbereiche gleicht den Ergebnissen fu¨r den einfachen zeitdis-
kreten Regelkreis mit PT2-Strecke (in Abbildung 4.12) sehr gut. (Die teilweise stufige
Begrenzung des Stabilita¨tsbereiches ist eine Folge der Rasterung der KP - und KI -
Werte.) Die Nullstelle des Stabilita¨tsbereiches verschiebt sich mit zunehmender Mo-
dulationsfrequenz zu gro¨ßeren KP -Werten. Fu¨r die Parallelschaltung der Oberschwin-
gungsregler darf der gemeinsame KP -Wert nicht in den Umgebungen der Nullstellen
der Stabilita¨tsbereiche liegen.
Eine Darstellung der Ortskurven der Polstellen, bei der die Netzinduktivita¨t in ei-
nem relativ großen Bereich variiert wurde, zeigt Abbildung 7.3. Der ohmsche Anteil
der Netzimpedanz RN wurde entsprechend einem konstanten R/X-Verha¨ltnis von 3.2
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Abb. 7.3: Polstellen des geschlossenen Regelkreises mit Variation der Netzinduktivita¨t
LN
eingestellt. Die Lage der Polstellen in der Na¨he des Einheitskreises, die durch die
frequenzselektiven Regler eingefu¨gt werden, sind, jeweils um den selben Maßstab ver-
gro¨ßert, im unteren Teil der Abbildung dargestellt.
Die fu¨r den gewa¨hlten KP -Wert fu¨r Stabilita¨t und Dynamik kritischen Regler der
17. und 19. Oberschwingung liegen am dichtesten am Einheitskreis und ergeben somit
nur schlecht geda¨mpfte Regelvorga¨nge. Aufgrund des positiven KI -Wertes fu¨r die 17.
Oberschwingung resultiert nur bei 50 µH Netzinduktivita¨t ein stabiles Gesamtsystem.
Fu¨r gro¨ßere Netzinduktivita¨ten mu¨sste bei dem gewa¨hlten KP -Wert ein negativer KI -
Wert eingestellt werde.
Alle Polstellen der frequenzselektiven Regler bewegen sich mit steigender Netzin-
duktivita¨t auf den Einheitskreis zu. Die schon bei der Betrachtung des dominierenden
Polpaares der Regelstrecke festgestellte Verringerung der Da¨mpfung (des Abstandes
der Polstelle vom Einheitskreis) mit zunehmender Netzinduktivita¨t zeigt sich demzu-
folge auch beim geschlossenen Regelkreis. Man ko¨nnte in diesem Zusammenhang von
einem
”
weicheren“ Netz sprechen.
Fu¨r die Darstellungen in Abbildung 7.4 wurde der Bereich des KP -Wertes so ge-
wa¨hlt, dass die Regler fu¨r die 17. und 19. Oberschwingung stabil sind aber bis dicht
an die Stabilita¨tgrenze reichen. Fu¨r die 17. OS ist das bei der unteren Bereichsgren-
ze (KP = 14000), fu¨r die 19. Oberschwingung bei der oberen Bereichsgrenze (KP =
17000) der Fall. Damit die Da¨mpfung fu¨r beide Regler optimal wird (fu¨r die gegebenen
KI -Werte), muss ein KP -Wert aus der Mitte des Bereiches eingestellt werden. Eine
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Abb. 7.4: Variation des KP -Wertes (Polstellen und dynamisches Verhalten)
A¨nderung zugunsten einer Oberschwingung ist immer mit einer Verschlechterung der
dynamischen Eigenschaften der anderen Oberschwingung verbunden. Dies zeigt sich
auch an den zugeho¨rigen Sprungantworten in den beiden unteren Diagrammen. Es
sind die Hu¨llkurven der Reglerausga¨nge fu¨r die Antwort auf eine sprunghafte A¨nde-
rung des Laststromes von 0 auf eine ungeda¨mpfte sinusfo¨rmige Schwingung der 17.
bzw. 19. Oberschwingung dargestellt.
7.3 Beispiele fu¨r weitere Parametervariationen
Es gibt zwei Schwerpunkte fu¨r die Anwendung der Parametervariation in der Praxis.
Ein Ziel ist es, fu¨r gegebene Netzbedingungen eine gu¨nstige Reglereinstellung zu fin-
den und die Stabilita¨tsreserve fu¨r Parameterschwankungen zu beurteilen. Ein zweiter
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Punkt ist die Optimierung des Hybridfilters. Eine detaillierte quantitative Analyse sei
weiteren Untersuchungen vorbehalten, welchen konkrete Vorgaben fu¨r Dynamikanfor-
derungen bzw. Optimierungskriterien zugrunde liegen mu¨ssen. Im weiteren werden
nur einige ausgewa¨hlte Beispiele aufgefu¨hrt, die die Bedeutung einzelner Parameter
demonstrieren sollen.
7.3.1 Netzbedingungen
Als Resistanz im Netz tritt zum einen der ohmsche Anteil der vorgeordneten Netzim-
pedanz und zum anderen eine ohmsche Ersatzbelastung fu¨r die dem Netz entnommene
Wirkleistung auf. In Abbildung 7.5 wird das R/X-Verha¨ltnis der Netzimpedanz u¨ber
einen relativ großen Bereich variiert (fu¨r eine konstante Netzinduktivita¨t von 50 µH).
Ebenfalls u¨ber einen großen Bereich wurde in Abbildung 7.6 die Wirkleistung variiert
(dafu¨r wurde das RC-Glied im Modell als reine Resistanz verwendet).
Es muss festgestellt werden, dass eine Erho¨hung der Verluste im Netz im allge-
meinen nicht zu einer gro¨ßeren Da¨mpfung der Regelvorga¨nge fu¨hrt. In der Mehrzahl
bewegen sich die Polstellen der Regler bei Erho¨hung der Verluste, also Vergro¨ßerng
des R/X-Verha¨ltnisses bzw. der Wirkleistung, in Richtung Einheitskreis. Fu¨r die 17.
Oberschwingung zeigt sich ein abweichendes Verhalten. Die Vergro¨ßerung des R/X-
Verha¨ltnisses fu¨hrt bei dieser Oberschwingung zu einer gro¨ßeren Da¨mpfung.
Da die Wirkleistungsabnahme im Netz einen so großen ungu¨nstigen Einfluss auf
die Stabilita¨t hat, aber gerade sie großen Schwankungen (zwischen Schwachlast und
Volllast) unterliegt, ist hier besondere Aufmerksamkeit bei der Reglerparametrierung
geboten. Allerdings ist noch zu untersuchen, ob sich motorische Lasten, die einen
großen Leistungsanteil in Niederspannungsnetzen darstellen, a¨hnlich verhalten.
Als dritter Netzparameter soll der Einfluss eines parallelgeschalteten Kondensators
untersucht werden. In Abbildung 7.7 sind die entsprechenden Ergebnisse dargestellt.
Der Einfluss auf die Polstellen der Regler ist relativ klein. Problematisch wird die Re-
sonanzstelle dieser Kapazita¨t mit der wirksamen Gesamtinduktivita¨t am Netzknoten.
Die zugeho¨rige Polstelle bewegt sich mit zunehmender Kapazita¨t im 2. Quadranten
im Uhrzeigersinn auf den Einheitskreis zu. Allerdings wurde in diesem Beispiel ein
sehr guter tanδ-Wert angenommen. Eine Parallelschaltung des Hybridfilters mit einer
unverdrosselten Kompensationsanlage sollte im Regelfall vermieden werden, so wie
u¨berhaupt von unverdrosselten Kompensationsanlagen in Netzen mit nichtlinearen
Abnehmern abgeraten werden muss. Auf die Problematik der Resonanzstellen wurde
bereits in Abschnitt 3.1 hingewiesen.
7.3.2 Komponenten des Hybridfilters
Eine der grundlegenden Entscheidungen fu¨r die Auslegung des Hybridfilters ist die
Gro¨ße der Kapazita¨t des passiven Filters Cf . Die Abha¨ngigkeit der Lage der Polstel-
len von diesem Parameter zeigt Abbildung 7.8, wobei eine konstante Resonanzfrequenz
des Reihenresonanzkreises vorgegeben wurde. Die Kapazita¨t hat einen erheblichen
Einfluss auf alle Polstellen des Regelkreises. Zur Beurteilung einer mo¨glichen Rege-
lung der Blindleistung durch Stufung der Kapazita¨t kann Abbildung 7.9 herangezogen
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Abb. 7.5: Variation des R/X-Verha¨ltnisses der Netzimpedanz
werden, bei dem die Hauptinduktivita¨t konstant gehalten wurde. Es erscheint nicht
ausgeschlossen, dass ein Reglerparametersatz gefunden werden kann, der fu¨r alle Kon-
densatorstufen einen stabilen Betrieb gewa¨hrleistet.
Ein Parameter, welcher bisher nicht exakt bestimmt werden konnte, ist die Streuung
des Transformators des Hybridfilters. Deshalb ist zu untersuchen, welche Auswirkun-
gen eine relativ große Toleranz auf die Lage der Polstellen hat. In Abbildung 7.10, mit
Variation der netzseitigen Streuinduktivita¨t, zeigt sich, dass nur ein geringer Einfluss
auf die Polstellen der Regler besteht. Fu¨r die wechselrichterseitige Streuinduktivita¨t
ergibt sich ein nahezu identisches Bild.
Abschließend soll der Einfluss der Pulsfrequenzfilterinduktivita¨t untersucht werden.
In Abbildung 7.11 wurde der Induktivita¨tswert um bis zu 30 % reduziert. Die Kapa-
zita¨t CP wurde so gesetzt, dass die Resonanzfrequenz konstant bei 6.3 kHz lag. Es
ist festzustellen, dass die Polstellen der Regler mit zunehmender Modulationsfrequenz
sta¨rker durch die A¨nderung von LP beeinflusst werden. Fu¨r die hohen Oberschwingun-
gen ist die Lagea¨nderung der Polstellen bezogen auf die Gro¨ße der Parametera¨nderung
relativ groß.
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Abb. 7.6: Variation der Wirkleistung (als ohmscher Widerstand RRC , CRC =∞)
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Abb. 7.7: Variation eines parallelgeschalteten Kondensators (tan δ = 3 · 10−5)
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Abb. 7.8: Variation der Blindleistung des passiven Filters (Lm wird entsprechend der
konstanten Resonanzfrequenz von 230 Hz gesetzt)
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Abb. 7.9: Variation der Blindleistung des passiven Filters (Lm = 400 µH; zugeho¨rige
Resonanzfrequenzen: 398, 282 und 230 Hz)
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Abb. 7.10: Variation der netzseitigen Streuinduktivita¨t des Transformators
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Abb. 7.11: Variation der Pulsfrequenzfilterdrossel LP (fP = 6.3kHz, CP wird entspre-
chend gesetzt)
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Der in dieser Arbeit vorgestellte parallele Hybridfilter mit frequenzselektiver Regelung
stellt eine kostengu¨nstige Variante zur Kompensation der Oberschwingungsstro¨me von
Stromrichterabnehmern dar. Mit einem relativ kleinen Wechselrichterstrom kann ein
großer Kompensationsstrom stationa¨r exakt in das Netz gespeist werden. Mit dem un-
tersuchten Prototyp kann eine Gleichrichterlast von etwa 300 kW kompensiert werden,
mit einem auf 35 A Dauerstrom ausgelegten Wechselrichter.
Im Hauptteil der Arbeit wurde gezeigt, dass sich die frequenzselektive Regelung
in ruhenden Koordinaten in zeitdiskretisierter Form und unter Beru¨cksichtigung einer
Totzeit gut zur Regelung einer schwingungsfa¨higen Strecke eignet. Allerdings wurde als
wesentliches Merkmal eines solchen Regelkreises eine Nullstelle im Stabilita¨tsbereich
herausgearbeitet, in dessen Na¨he kein stabiles Verhalten des Systems mo¨glich ist und
der deshalb bei der Reglereinstellung vermieden werden muss.
Es wurde eine digitale Implementierung des frequenzselektiven I-Reglers als IIR-
Filter 2. Ordnung vorgestellt. Im Vergleich zur dq-Transformation ergibt sich ein ge-
ringerer Berechnungsaufwand. Die praktische Anwendbarkeit dieser frequenzselektiven
Regelung beschra¨nkt sich nicht auf den untersuchten Hybridfilter. Sie ist auch fu¨r an-
dere Systeme mit Regelungen sinusfo¨rmiger Gro¨ßen geeignet, insbesondere fu¨r Systeme
mit einem Pulswechselrichter als Stellglied. Sie kann auch als Erga¨nzung zu bestehen-
den Regelungen angewendet werden, z. B. um bei einer Netzeinspeisung mit Wechsel-
richter die durch die Netzspannungsverzerrung verursachten Stromoberschwingungen
zu unterdru¨cken.
Da im vorliegenden Anwendungsfall das Energieversorgungsnetz als Teil der Re-
gelstrecke großen A¨nderungen unterliegen kann, ist eine optimale Regelereinstellung
und Beurteilung der Stabilita¨tsreserven nur mit Hilfe einer umfassenden Analyse des
Gesamtsystems aus Hybridfilter, Netz und Last mo¨glich.
Die Stromrichterlasten und auch der Pulswechselrichter des Hybridfilters stellen
nichtlineare Systeme dar. Es wurde anhand von Messergebnissen gezeigt, dass mit
linearisierten Modellen eine gute Abbildung der Realita¨t mo¨glich ist. Darauf aufbauend
konnten aus der Lage der Polstellen des Regelkreises in der z-Ebene die gewu¨nschten
Aussagen zu Stabilita¨t und Dynamik abgeleitet werde.
Die Kombination aus Simulation im Zeitbereich und Parametervariation im Fre-
quenzbereich (z-Ebene) mit Hilfe eines entsprechenden Programmsystemes wird als
das wichtigste Hilfsmittel fu¨r die Projektierung und Optimierung solcher Systeme her-
ausgestellt. Diese Vorgehensweise wurde anhand ausgewa¨hlter Beispiele, die den Ein-
fluss verschiedener Schaltungsparameter des Hybridfilters und des Netzes betrafen,
demonstriert.
Als wichtiger Optimierungsparameter sei an dieser Stelle noch die Pulsfrequenz des
aktiven Teils des Hybridfilters erwa¨hnt. Hier ist sowohl eine Erho¨hung denkbar, um
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den Aufwand fu¨r den Pulsfrequenzfilter zu reduzieren und einen gro¨ßeren Stabilita¨tsbe-
reich zu erhalten, aber auch eine Reduzierung, wenn Halbleiterschalter mit geringerer
Pulsfrequenz fu¨r Anwendungen mit ho¨herer Leistung verwendet werden sollen.
Denkbar ist auch eine U¨bertragung dieses Hybridfilterprinzips in die Mittelspan-
nungsebene, wobei sich Kostenvorteile durch die Verwendung von Standard-Leistungs-
halbleitern mit kleinen Spannungsklassen ergeben ko¨nnen.
Am Beispiel des ungesteuerten 6-Puls-Gleichrichters wurde gezeigt, dass in Erwei-
terung des u¨blichen Gebrauchs des Begriffes
”
Stromrichternetzru¨ckwirkungen“ auch
Ru¨ckwirkungen eines Oberschwingungsfilters auf die Stromrichterlast bestehen. Die
Anwendung eines parallelen Filters ist nur sinnvoll, wenn eine gewisse minimale Kom-
mutierungs- und Gleichstrominduktivita¨t des Gleichrichters nicht unterschritten wird.
Eine Optimierung der Netzru¨ckwirkungen ist am besten mo¨glich, wenn Stromrichter-
last und Filter als Einheit betrachtet werden.
Nur an einem kurzen, simulativen Beispiel wurde gezeigt, dass fu¨r einen ungesteuer-
ten Gleichrichter mit Gla¨ttungskondensator in Kombination mit einem seriellen Filter
mit frequenzselektiver Regelung sehr gute Eigenschaften bezu¨glich der Netzru¨ckwir-
kungen aber auch bezu¨glich der Gleichspannungslast erreicht werden ko¨nnen. Davon
ausgehend sollte die Kombination von parallelem und seriellem Hybridfilter zu einem
hybriden UPQC mit frequenzselektiver Regelung zur Kompensation von Lasten mit
großer Leistung u¨berpru¨ft werden, mit dem Ziel ein netzru¨ckwirkungsarmes Gesamt-
system mit einem Optimum aus passiven und aktiven Bauelementen zu erreichen.
Die Kriterien der Elektroenergiequalita¨t (z. B. THD, Flicker) ko¨nnen nicht direkt
mit Dynamikparametern im Zeitbereich (Einschwingzeit, U¨berschwingweite) vergli-
chen werden. Fu¨r eine Optimierung hinsichtlich dieser Kriterien mu¨ssen weitere Un-
tersuchungen basierend auf Simulationen im Zeitbereich durchgefu¨hrt werden. Es ist
denkbar, dass durch adaptive Verfahren hier eine entscheidende Verbesserung des Sy-
stemverhaltens erreicht werden kann. Ebenso sind adaptive Verfahren notwendig, um
besser auf A¨nderungen der Regelstrecke, wie z. B. Umschaltungen und Belastungsa¨n-
derungen im Netz, zu reagieren. Eine Einbeziehung der Netzspannung in die Regelung
ist hierfu¨r unumga¨nglich. Die in dieser Arbeit vorgestellten Modelle ko¨nnen als Aus-
gangspunkt fu¨r derartige Untersuchungen dienen.
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Formelzeichen, Indizes und Abku¨rzungen
Formelzeichen
Formelzeichen, die nur an einer Stelle im Text benutzt werden, sind dort erla¨utert und
in diesem Verzeichnis nicht aufgefu¨hrt. Die Zahlen in Klammern am Ende jeder Zeile
geben die Seite der Definition oder der ersten Erwa¨hnung an.
Formelzeichen Bedeutung
ai Polynomkoeffizienten (34)
Cf Filterkondensator (61)
CP Kondensator des Pulsfrequenzfilters (61)
d Da¨mpfungskonstante des PT2-Gliedes (33)
D0, D0d Nennerpolynom (34)
Di Hauptabschnittsdeterminanten der Hurwitz-Matrix H (35)
e Regelabweichung (26)
FK Kompensationsgrad (63)
fr Resonanzfrequenz (des Reihenschwingkreises) (12)
G0 U¨bertragungsfunktion des offenen Regelkreises(33)
Ggl U¨bertragungsfunktion eines Gleichgro¨ßenreglers (25)
GI U¨bertragungsfunktion des frequenzselektiven I-Reglers (41)
Gwe U¨bertragungsfunktion eines Wechselgro¨ßenreglers (25)
Gw Fu¨hrungsu¨bertragungsfunktion (34)
H Hurwitz-Matrix (35)
h Ordnungszahl der Oberschwingung (73)
iF Filterstromes (7)
iL Laststrom (8)
iN Netzstromes (5)
iWR Wechselrichterstrom (7)
KI Integral-Versta¨rkung (32)
KP Proportional-Versta¨rkung (32)
Lm Hauptinduktivita¨t (61)
LP Induktivita¨t des Pulsfrequenzfilters (61)
N, N0, N0d Za¨hlerpolynom (33)
p Verdrosselungsgrad (11)
pd bezogene mittlere Wirkleistung der Gleichstromlast (17)
Q Blindleistung (3phasig) (12)
s Laplace-Operator (komplexe Frequenz)
si Polstelle
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Formelzeichen (Fortsetzung)
Formelzeichen Bedeutung
T Abtastzeit (41)
T0 Zeitkonstante PT2-Glied (33)
T1 Zeitkonstante PT1-Glied / Bandsperre (52)
u Stellgro¨ße (26)
ULE Leiter-Erde-Spannung (Effektivwert) (12)
uN Netzspannung (5)
uZ Zwischenkreisspannung (61)
u¨ Transformatoru¨bersetzungsverha¨ltnis (61)
x Verha¨ltnis der Quadrate der Modulationsfrequenz ωI und der
Resonanzfrequenz der Strecke ω0 des einfachen Regelkreises (35)
xd bezogene Gleichstrominduktivita¨ten (17)
xk bezogene Kommutierungsinduktivita¨ten (17)
xn bezogene Netzinduktivita¨ten (17)
y Regelgro¨ße (26)
yd bezogene Kapazita¨t des Gleichspannungkondensators (19)
δ Da¨mpfung (Kreisfrequenz) des PT2-Gliedes (33)
δmin minimaler Realteil (maximale Da¨mpfung) einer Polstelle (39)
ϑ Winkel der Netzspannung (63)
ω0 Eigenfrequenz des ungeda¨mpften PT2-Gliedes (33)
ωe Eigenfrequenz des geda¨mpften PT2-Gliedes (33)
ωI Modulationskreisfrequenz des frequenzselektiven I-Reglers (32)
ωm Modulationskreisfrequenz (27)
ωN Netzkreisfrequenz (2π 50Hz) (12)
ωny Nyquist-Frequenz (41)
ωr Resonanzkreisfrequenz (2πfr) (12)
ωS Abtastfrequenz (50)
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Indizes
0 offener Regelkreis
1, 2 Mit-, Gegensytem
1, 2, 3 Leiter des Drehstromsystems
a, b, c natu¨rliche Komponenten des Dreiphasensystems
BP Bandpass
BS Bandsperre
d, q Komponenten im dq-Koordinatensystem
d Gleichstrom /-spannung
d zeitdiskret
F Filter
h Oberschwingung (Harmonische)
N Netz
TP Tiefpass
WR Wechselrichter
α, β Komponenten im αβ-Koordinatensystem
Abku¨rzungen
AF Aktiver Filter
B6C 6-Puls-Thyristor-Bru¨ckenschaltung
B6D 6-Puls-Dioden-Bru¨ckenschaltung
EDLC Electrical Double Layer Capacitor
FACTS Flexible AC Transmission Systems
FIR Finite Impulse Response
GS Grundschwingung
GTO Gate Turn-off Thyristor
IFC Impedanz-Frequenz-Charakteristik
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor
IGCT Integrated Gate Commutated Thyristor
IIR Infinite Impulse Response
MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor
OS Oberschwingung
PHF Paralleler Hybridfilter
PWR Pulswechselrichter
RMS Effektivwert (root mean square)
SMES Superconducting Magnetic Energy Storage
THD Gesamtverzerrungsfaktor (total harmonic distortion)
UPQC Unified Power Quality Conditioner
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1. Netzeinspeisung
LN = 50µH, RN = 50mΩ, R/X = 3.2
2. Paralleldrossel
L = 8.13mH, R = 51.1mΩ
3. RC-Glied
C = 10µF , R = 10mΩ, tan δ = 3 · 10−5
4. B6D-Last
• Vorladewiderstand
R = 0.9Ω
• Kommutierungsinduktivita¨t
Lk = 250µH, RLk = 150mΩ
• B6D-Bru¨cke
RSnubber = 10 kΩ, CSnubber =∞
Ron = 0.1mΩ, Lon = 0, Vforward = 0.5V
• Gleichstrombelastung
Cd = 2.25mF , Rd = 10.05Ω
5. Hybridfilter
• Transformator
Lσ1 = 20µH, Lσ2 = 20µH
Rcu1 = 50mΩ, Rcu2 = 50mΩ
Rm = 40Ω, Lm = 400µH
wn
wp
= 1
1.6
103
A Simulationsparameter
• Kapazita¨t des passiven Filters
Cf = 0.4mF (Dreieckschaltung)
• Pulsfrequenzfilter
CP = 0.66µF , RCP = 2mΩ
LP = 0.95mH, RLP = 125mΩ
• Wechselrichter mit idealen Schaltern
RSnubber = 100 kΩ, CSnubber =∞
Ron = 1mΩ
• Zwischenkreis
Cz = 2mF , RCz = 10mΩ
R = 1 kΩ
• B6D-Bru¨cke
RSnubber = 10 kΩ, CSnubber =∞
Ron = 0.1mΩ, Lon = 0, Vforward = 0.5V
• Kommutierungsinduktivita¨t
Lk = 20µF , RLk = 0.5Ω
6. Regelung
• Normierungswerte
Wechselrichterstrom (iWR): 454 (ia3norm)
Filterstrom (iF ): 576 (ic3norm)
Netzstrom (iN ): 1152 (in3norm)
Netzspannung (uN ): 500 (un3norm)
Zwischenkreisspannung (uZ): 917 (uznorm)
• Bandsperre
ωN = 2π 50
T1 = 3ms
• frequenzselektive Regler
KP (DSP ) = 15000, KP = 0.458
OS 5. 7. 11. 13. 17. 19. 23. 25.
KI(DSP ) 100 100 100 100 50 -30 -100 -200
KI [s
−1] 24.4 24.4 24.4 24.4 12.2 -7.3 -24.4 -48.8
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Das Programmsystem MATLAB von The Math Works Inc. ist ein umfassendes Werk-
zeug fu¨r die mathematische Behandlung ingenieurtechnischer Problemstellungen. Der
MATLAB-Kern bietet die mathematischen Grundfunktionen, wie z. B. numerische
Berechnungen und graphische Darstellung in Diagrammen. Zur Formulierung der ma-
thematischen Problemstellung wird eine Syntax verwendet, die einen einfachen
”
Ta-
schenrechner“-Modus ebenso erlaubt wie die Anwendung von Datenstrukturen und
syntaktischen Konstrukten einer ho¨heren Programmiersprache.
Es existieren viele Erweiterungen fu¨r einzelne Themen der Mathematik, von denen
im weiteren die Symbolic Math Toolbox und die Control System Toolbox verwendet
werden. Simulink stellt eine Erweiterung fu¨r die Behandlung systemtheoretischer Pro-
bleme auf Basis einer blockorientierten grafischen Oberfla¨che dar. SimPowerSystems
ist eine Erweiterung von Simulink, die die Behandlung von elektrischen Netzwerken,
speziell der Energietechnik und Leistungselektronik, vereinfacht.
In den folgenden Abschnitten werden einige Code-Fragmente dargestellt, die zur
Lo¨sung der in dieser Arbeit bearbeiteten Aufgabenstellungen angewendet wurden. Ei-
ne vollsta¨ndige Dokumentation der Lo¨sungswege wu¨rde den Umfang dieser Arbeit
u¨bersteigen. Die Code-Fragmente sind als Gedankenstu¨tze und Anregung zu weiter-
fu¨hrenden Arbeiten gedacht. Die Syntax ist weitgehend selbsterkla¨rend. Es ist zu be-
achten, dass das erste Element eines Feldes den Index 1 hat (im Unterschied z. B. zur
Programmiersprache C).
B.1 Jury-Kriterium
Das Jury-Kriterium gibt notwendige und hinreichende Bedingungen fu¨r die Lage der
Nullstellen eines Polynoms im Einheitskreis an. Der nachfolgende Algorithmus wurde
[11] entnommen. Er ist auch in [21] beschrieben.
Ausgehend von einem Polynom in z der Ordnung m
A(z) = amz
m + am−1z
m−1 + . . .+ a1z + a0 (B.1)
wird das Schema in Gleichung B.3 gebildet, wobei am > 0 angenommen wird.
Die Elemente der geradzahligen Reihen sind die Elemente der vorhergehenden Reihe
in der umgekehrten Reihenfolge. Ferner folgen die Elemente der Reihen 3,5,. . . ,2m-5
und 2m-3 aus den Determinanten:
bk =




a0 am−k
am ak




ck =




b0 bm−1−k
bm−1 bk




dk =




c0 cm−2−k
cm−2 ck




· · ·
m0 =




l0 l3
l3 l0




m2 =




l0 l1
l3 l2




(B.2)
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Die erste Spalte der Determinanten bleibt fu¨r eine neue Reihe gleich und wird aus der
ersten Spalte der beiden vorangehenden Zeilen gebildet. Die zweite Spalte ergibt sich
durch Einsetzen der Spalten der vorangehenden beiden Zeilen von rechts beginnend.
Reihe
1 a0 a1 a2 . . . am−k . . . am−1 am
2 am am−1 am−2 . . . ak . . . a1 a0
3 b0 b1 b2 . . . bm−k bm−1
4 bm−1 bm−2 bm−3 . . . bk b0
5 c0 c1 c2 . . . cm−2
6 cm−2 cm−3 cm−4 c0
...
...
2m− 5 l0 l1 l2 l3
2m− 4 l3 l2 l1 l0
2m− 3 m0 m1 m2
(B.3)
Fu¨r die Aussage zur Lage der Nullstellen wird jeweils das erste mit dem letzten
Element der ungeraden Zeilen verglichen, so dass auf diese Weise m − 1 Ungleichun-
gen gebildet werden ko¨nnen. Zwei weitere Bedingungen entstehen durch die direkte
Auswertung des Polynoms fu¨r die Wert z = 1 und z = −1. Fu¨r ein Polynom m-ter
Ordnung erha¨lt man die folgenden m+ 1 Bedingungen
A(1) > 0
(−1)mA(−1) > 0
|a0| < am
|b0| > |bm−1|
|c0| > |cm−2|
|d0| > |dm−3|
...
|m0| > |m2|
9
>
>
>
>
>
>
=
>
>
>
>
>
>
;
(B.4)
Der Rechenaufwand fu¨r das Jury-Kriterium ist im Vergleich zu anderen Stabili-
ta¨tskriterien relativ gering, trotzdem wa¨re beim Einsatz von MATLAB die direkte
Bestimmung der Nullstellen einfacher, wenn es um die numerische Auswertung fu¨r
einen Regelkreis mit festen Parametern geht. Zusa¨tzlich zur Stabilita¨tsaussage ko¨nnen
außerdem noch Aussagen zur Dynamik aus den Nullstellen abgeleitet werden.
Der Zweck der Anwendung des Jury-Kriteriums in dieser Arbeit liegt in der Ana-
lyse eines Regelkreises mit variablen Parametern. Fu¨r die analytische Auswertung ist
die Betragsbildung in den Bedingungen B.4 unvorteilhaft, weil die dann notwendigen
Fallunterscheidungen den Aufwand vervielfachen. Fu¨r den Fall am = 1 (welcher in
dieser Arbeit vorliegt) ko¨nnen die Bedingungen so umgeformt werden, dass keine Be-
tragsbildung (mit Ausnahme fu¨r a0) enthalten ist. Dies wird ersichtlich, wenn fu¨r die
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Elemente a0, b0, c0, . . . ,m0 die entsprechenden Determinanten eingesetzt werden
|a0| < 1
|a20 − 1| > |bm−1|
|b20 − b2m−1| > |cm−2|
|c20 − c2m−2| > |dm−3|
...
|l20 − l23| > |m2|
9
>
>
>
>
=
>
>
>
>
;
(B.5)
Die Determinanten sind die Differenz der Quadrate der linken und rechten Terme
der vorangehenden Ungleichung. Durch die Quadrierung und Umstellung einer Un-
gleichungen kann auf das Vorzeichen des linken Terms der nachfolgenden Ungleichung
geschlossen werden
b0 = a
2
0 − 1 < 0
c0 = b
2
0 − b2m−1 > 0
d0 = c
2
0 − c2m−2 > 0
...
m0 = l
2
0 − l23 > 0
9
>
>
>
=
>
>
>
;
(B.6)
Damit ergeben sich fu¨r ein Polynom mit am = 1 folgende modifizierte Bedingungen
A(1) > 0
(−1)mA(−1) > 0
|a0| < 1
−b0 > bm−1
c0 > cm−2
d0 > dm−3
...
m0 > m2
9
>
>
>
>
>
>
=
>
>
>
>
>
>
;
(B.7)
Die Aufstellung der Determinanten kann in MATLAB durch zwei verschachtelte
Schleifen erfolgen
m=size(A,2);
for n=2:m-2
R=A{n-1};
for k=1:m+1-n
A{n}{k}=R{1}*R{k}-R{end}*R{m+3-n-k};
end
end
Die Index-Notation mit geschweiften Klammern bedeutet, dass A ein Feld vom Typ
cell array ist. Die einzelnen Elemente dieses Feldes ko¨nnen symbolische Ausdru¨cke
beliebiger Gro¨ße enthalten. Am Anfang entha¨lt A nur eine Zeile mit den Koeffizienten
des zu untersuchenden Polynoms mit aufsteigenden Potenzen. Es werden dynamisch
Zeilen entsprechend der Ordnung des Polynoms an A angefu¨gt, so dass am Ende die
Zeilen 1,3,5,. . . entsprechend dem Schema B.3 in A vorliegen.
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B.2 Stabilita¨tsbereich fu¨r Gleichung 5. Ordnung
Die ausfu¨hrliche Form der Stabilita¨tsbedingungen, die sich aus der Gleichung 5. Ord-
nung fu¨r den zeitdiskreten Regelkreis aus Abschnitt 4.4.1 ergeben, sind in den Un-
gleichungen B.8 bis B.13 in Abha¨ngigkeit von den Regler- und Streckenparametern
angegeben.
Eine Umformung in explizite Funktionen fu¨r ReglerparameterKP undKI in Abha¨n-
gigkeit von variablen Streckenparametern ist nicht mo¨glich. Allgemeine Erkenntnisse
zum Stabilita¨tsbereich ko¨nnen gewonnen werden, indem fu¨r konstante Streckenpara-
meter eine grafische Darstellung des KP -KI -Stabilita¨tsbereiches erfolgt.
A(1) : (2b1 + cIb1 + 2b2 + cIb2)KP + 2 + cI + 2a1 + cIa1 + 2a2 + cIa2 > 0
(B.8)
(−1)mA(−1) : (2b1 − cIb1 − 2b2 + cIb2)KP + 2− cI − 2a1 + cIa1 + 2a2 − cIa2 > 0
(B.9)
a0 : 1−

(−K′I +KP )b2

 > 0
(B.10)
b0 : (−K′I +KP )2b22 − 1− (−K′I +KP )b2 (cI + a1) + a2 + (−K′I +KP )b1+
KP cI b2 > 0
(B.11)
c0 : ((−K′I +KP )2b22 − 1)2 − ((−K′I +KP )b2(cI + a1)− a2 − (−K′I +KP )b1−
KP cIb2)
2 − ((−K′I +KP )2b22 − 1)((−K′I +KP )b2((KP +K′I)b1 + 1 + cIa1+
a2)−KP cIb1 − (KP +K′I)b2 − a1 − cIa2) + ((−K′I +KP )b2(cI + a1)− a2−
(−K′I +KP )b1 −KP cIb2)((−K′I +KP )b2(a2 + (−K′I +KP )b1 +KP cIb2)−
cI − a1) > 0
(B.12)
d0 : (((−K′I +KP )2b22 − 1)2 − ((−K′I +KP )b2 (cI + a1)− a2 − (−K′I+
KP )b1 −KP cI b2)2)2 − (((−K′I +KP )2b22 − 1)((−K′I +KP )b2 ((KP +K′I)b1+
1 + cI a1 + a2)−KP cI b1 − (KP +K′I)b2 − a1 − cI a2)− ((−K′I +KP )b2 (cI+
a1)− a2 − (−K′I +KP )b1 −KP cI b2)((−K′I +KP )b2 (a2 + (−K′I +KP )b1+
KP cI b2)− cI − a1))2 − (((−K′I +KP )2b22 − 1)2 − ((−K′I +KP )b2 (cI + a1)−
a2 − (−K′I +KP )b1 −KP cI b2)2)(((−K′I +KP )2b22 − 1)((−K′I +KP )b2
(KP cI b1 + (KP +K
′
I)b2 + a1 + cI a2)− (KP +K′I)b1 − 1− cI a1 − a2)−
((−K′I +KP )b2 (cI + a1)− a2 − (−K′I +KP )b1 −KP cI b2)((−K′I +KP )b2
(KP cI b1 + (KP +K
′
I)b2 + a1 + cI a2)− (KP +K′I)b1 − 1− cI a1 − a2))+
(((−K′I +KP )2b22 − 1)((−K′I +KP )b2 ((KP +K′I)b1 + 1 + cI a1 + a2)−
KP cI b1 − (KP +K′I)b2 − a1 − cI a2)− ((−K′I +KP )b2 (cI + a1)− a2−
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(−K′I +KP )b1 −KP cI b2)((−K′I +KP )b2 (a2 + (−K′I +KP )b1 +KP cI b2)−
cI − a1))(((−K′I +KP )2b22 − 1)((−K′I +KP )b2 (a2 + (−K′I +KP )b1+
KP cI b2)− cI − a1)− ((−K′I +KP )b2 (cI + a1)− a2 − (−K′I +KP )b1−
KP cI b2)((−K′I +KP )b2 ((KP +K′I)b1 + 1 + cI a1 + a2)−KP cI b1−
(KP +K
′
I)b2 − a1 − cI a2)) > 0
(B.13)
In MATLAB ist dies auf folgende Art mo¨glich. Zuerst erfolgt eine Substitution der
konstanten Parameter mit den entsprechenden Zahlenwerten mit der Funktion subs()
in den symbolischen Ausdru¨cken der Bedingungen. Diese werden dann in die inline-
Funktionen Fi umgewandelt (in diesem Fall Funktionen mit den zwei verbleibenden
Variablen KI und KP ). Es folgt eine zweidimensionale Auswertung dieser Funktionen
mittels feval. Mit contourf werden Gebiete in Abha¨ngigkeit vom Funktionswerte
farblich dargestellt, wobei im vorliegenden Fall 0 als einziger Schwellenwert angegeben
wird. Deshalb ist es sinnvoll, alle Bedingungen vorher in die Form . . . > 0 umzustellen.
[ki,kp] = meshgrid((-2:0.01:2)*T0_,0:0.1:25);
for n=1:6
Z(n,:,:) = feval(Fi{n},ki,kp);
contourf(kp,ki/T0_,squeeze(Z(n,:,:)),[0 0]);
end
In Abbildung B.1 sind fu¨r ein Beispiel die Stabilita¨tbereiche, die sich aus den 6 Bedin-
gungen ergeben dargestellt. Positive Werte, fu¨r die der Regelkreis stabil ist, werden
grau dargestellt (mit der Funktion colormap([1 1 1]*0.6).
Abschließend ist die Schnittmenge aller Bedingungen zu bilden, was durch eine ein-
fache Bildung des Minimums erfolgen kann.
Zmin=min(Z);
contourf(kp,ki,squeeze(Zmin),[0 0]);
Fu¨r das gewa¨hlte Beispiel ergibt sich nur der kleine Bereich fu¨r KP zwischen 0 und 2,
siehe Abbildung B.2.
B.3 Systemmatrix und Polstellen des einphasigen Modells
Die Control System Toolbox bietet drei verschiedene Typen zur Darstellung von LTI-
Systemen: als U¨bertragungsfuntkion (TF), Pol-/Nullstellen-Darstellung (ZPK) und
Zustandsraumdarstellung (SS). Aus Gru¨nden der numerischen Genauigkeit wird die
Verwendung der Zustandsraumdarstellung empfohlen, insbesondere fu¨r Systeme mit
ho¨herer Ordnung. Aus den gleichen Gru¨nden sollte vor einer Weiterverarbeitung (z.
B. Diskretisierung) die Funktion ssbal aufgerufen werden.
Fu¨r eine Einfu¨hrung und Begriffsdefinition zur Zustandsraumdarstellung von linea-
ren Mehrgro¨ßensystemen sei auf die Fachliteratur verwiesen, z. B. [10]. Die Zustands-
gro¨ßen sind an die Energiespeicher im System gebunden. Bei elektrischen Netzwerken
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treten somit die Spannungen der Kondensatoren und die Stro¨me in den Induktivita¨ten
im Zustandsvektor auf. Verschiedene Verfahren zur Ermittlung der Zustandsraumdar-
stellung ausgehend von der Topologie eines elektrischen Netzwerkes sind bekannt ([15],
[23]).
In SimPowerSystems ist ein solcher Algorithmus implementiert, da die Zustands-
raumdarstellung ein notwendiger Zwischenschritt ist, um das elektrische Netzwerk in
die numerischen Lo¨sungsverfahren von Simulink fu¨r die Simulation im Zeitbereich zu
integrieren. Dieses Zwischenergebnis kann mit der Funktion power_analyze zur Wei-
terverarbeitung zuga¨nglich gemacht werden. Das einphasige Modell aus Abbildung
5.11 sei in der Datei PHF1ph4StateSpace.mdl gespeichert. Mit der Option ’ss’ wird
eine Zustandsraumdarstellung im zeitkontinuierlichen Bereich ermittelt und in ssc ge-
speichert. Mit der Funktion c2dmit Option ’zoh’ wird eine Zeitdiskretisierung mittels
Z-Transformation und Halteglied 0. Ordnung durchgefu¨hrt.
ssc = power_analyze(’PHF1ph4StateSpace’,’ss’);
ssc2 = ssbal(ssc);
ssd =c2d(ssc2,125e-6,’zoh’);
Die Verknu¨pfung der Regelstrecke mit der Regelung erfolgt zur besseren U¨bersicht in
einem weiteren Blockdiagramm (es wa¨re auch eine Verknu¨pfung mittels entsprechen-
der Script-Funktionen mo¨glich). Es existiert ein
”
LTI System“-Block, welcher beliebige
Systeme (SS,TF,ZPK) aufnehmen kann. Entsprechen der in Abbildung 5.3 dargestell-
ten Oberschwingungregelung ergibt sich der geschlossenen Regelkreis in Abbildung
B.3.
A¨nhlich der Anwendung der Funktion power_analyze kann mit der Funktion dlinmod
von einem als mdl-Datei vorliegendem zeitdiskretem System eine Zustandsraumdar-
stellung ermittelt werden.
[A,B,C,D]=dlinmod(’PHF1phClosedLoopSS’);
P=eig(A);
Als Ru¨ckgabeargumente erha¨lt man unter anderem die Systemmatrix A. Die Bestim-
mung der Polstellen ist nun durch die Berechnung der Eigenwerte dieser Matrix ohne
weiteres mo¨lich.
Die Berechnungsdauer fu¨r die Abbildungen mit Parametervariationen (z.B. der KP -
KI -Stabilita¨tsbereiche) kann mehrere Minuten betragen, wenn mit einem sehr dichten
Netz der variablen Parameter gearbeitet wird. Fu¨r die praktische Anwendung ist ei-
ne Verku¨rzung dieser Berechnungsdauer wu¨nschenswert, insbesondere wenn Systeme
mit einer gro¨ßeren Anzahl von Parametern untersucht werden sollen. Eine Mo¨glichkeit
besteht in der Implementierung eines eigenen Algorithmus zur topologischen Analyse
von elektrischen Netzwerken. Durch die Parametervariation wird nicht die Topologie
und damit die Struktur der Systemmatrix gea¨ndert, sondern nur einer oder mehrere
Werte in der Matrix. Durch ein einmaliges Aufstellen der Systemmatrix mit variablen
Parametern gefolgt von einem Ersetzungsalgorithmus, der entsprechend dem Netz der
variablen Parameter aufgerufen wird, sollte eine schnellere Berechnung der Parame-
tervariation mo¨glich sein.
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Abb. B.1: KP -KI -Stabilita¨tsbereiche fu¨r alle Bedingungen nach Jury-Kriterium mit
Parametern: ωI=4, ωS=5ωI , ω0=2, δ=1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
−2
−1
0
1
2
KI  
KP 
Abb. B.2: Schnittmenge derKP -KI -Stabilita¨tsbereiche fu¨r Parameter: ωI=4, ωS=5ωI ,
ω0=2, δ=1
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Abb. B.3: Simulink-Modell des zeitdiskreten, geschlossenen Regelkreises (Datei
PHF1phClosedLoopSS.mdl)
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Abstract
Uwe Großmann:
Frequency-selective Control of Shunt Hybrid Power Filter
for Harmonic Compensation in Power Systems
In this work a novel, cost-effective solution to compensate for non-sinusoidal load
currents, in particular 6-pulse-rectifiers, is investigated. It combines shunt hybrid power
filter with frequency-selective control in stationary reference frame.
The shunt hybrid power filter comprises a passive series resonant circuit and a vol-
tage source inverter. This hybrid structure permits to control a large harmonic current
with a small inverter rating. However, the suitability of a shunt filter to compensate
for a 6-pulse-rectifier requires at least a minimum commutation and dc inductor in the
rectifier.
The control structure in the stationary reference frame is achieved by lowpass-to-
bandpass transformation of a standard proportional plus integral controller. It offers
zero steady state error for a signal with the selected modulation frequency. It is imple-
mented as second order infinite impulse response filter in a digital signal processor and
requires less computational effort than standard controller in synchronous reference
frame. For each characteristic harmonic of a 6-pulse-rectifier one frequency-selective
controller is used.
Investigations concerning stability and transient behaviour are carried out in conti-
nuous and discrete time domain by means of a simplified control loop. The controlled
system is modelled as second order delay element. In the discrete control loop a dead
time of one sample period is included. It yields a singular point in stability region
at a specific proportional gain where stable operation is impossible and which must
be avoided in applications. These results match well with measurements taken from a
prototype.
A single phase linear system modelling filter and grid is presented and validated.
It is used to calculate the poles of the closed loop system. By varying certain grid
or filter parameters pole loci in the z-plane are produced. This is a powerful tool for
setting control parameters and calculating stability margins in real applications and
to optimise hybrid filter components.
